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초  록 
본 연구에서는 새로운 제어 전략과 구조의 능동 출력 필터를 제시하고 
이를 통해 기존의 DC-DC 컨버터가 가지는 한계를 극복한다. 기존 DC-DC 
컨버터에서 수동 필터는 출력 전압 규제를 만족하기 위한 최소값 
이상으로 설계된다. 스위칭 주파수를 증가시켜 그 최소값을 낮출 수 
있으나 스위칭 주파수에 비례해 증가하는 스위칭 손실로 인해 제한된다. 
이러한 제약을 극복하기 위해 본 연구에서는 컨버터의 출력단에 병렬로 
연결된 능동 출력 필터를 통해 상시적으로 메인 컨버터의 스위칭 리플 
전류를 상쇄하고 부하 변동 시에는 메인 컨버터보다 빠르게 응답을 
하도록 하여 메인 컨버터의 수동 필터의 역할을 대신하는 방식을 
제안한다. 능동 출력 필터는 저압-저전력으로 구동하므로 메인 컨버터와 
달리 큰 전력 손실 없이 고속 스위칭이 가능하며 이를 통해 능동 출력 
필터는 높은 제어 대역폭 확보가 가능하다. 기존의 능동 출력 필터를 
활용한 연구들은 이러한 높은 제어 대역폭을 활용하지 못하였으나 본 
연구에서는 새로운 제어 전략을 통해 이를 가능하도록 한다. 또한, 전류 
센서나 복잡한 제어 방식 없이 일반적인 전압 제어만으로 구현할 수 
있도록 하여 가격도 저감할 수 있도록 하였다. 능동 출력 필터의 제어 
대역폭이 충분히 높지 않아도 스위칭 리플 상쇄가 가능하도록 시비율 
피드포워드 기법을 제안하였으며 회로 설계의 용이함과 가격 저감을 위한 
해법도 제시하였다. 이를 통해 스위칭 전압 리플 저감과 부하 변동 시 
전압 변동 폭 저감을 모두 구현하여 기존의 수동 필터의 역할을 
실질적으로 대체한다.  
또한, 제안하는 방식을 다중 출력 컨버터로 확장하여 기존의 다권선 
변압기를 이용한 다중 출력 컨버터가 가지는 한계를 극복한다. 다권선 
ii 
변압기를 이용한 다중 출력 컨버터는 가격, 부피 등에서 이점이 있으나 
각각의 출력 전압을 정밀하게 제어하지 못하는 문제가 있다. 이를 
해결하기 위한 기존의 기법들은 효율과 가격 등의 문제를 가지고 있어 
최근 확산되는 디지털 기기용 전력 변환 컨버터에 요구되는 고성능 전압 
제어, 고효율, 소형화, 가격 저감이라는 목표에 부합하지 못하고 있다. 
이에, 제안하는 능동 출력 필터를 통해 다권선 변압기의 교차 제어로 인한 
오차 성분만을 보정하여 작은 손실로 각각의 출력을 정밀하게 제어한다. 
또한, 오차 보정을 위한 단자 간 전류를 분석하여 출력 전압의 기준치 
변경을 통해 제안하는 방식의 효율을 더 증가시킬 수 있음을 확인한다. 
제안하는 시스템의 안정성 확보를 위해 소신호 분석을 진행하고 이를 
기반으로 안정적이고 빠른 전압 제어기를 설계한다. 제안한 방식을 이용한 
다중 출력 시스템에서 복잡해지는 제어기 설계 문제를 해결하기 위해 
시스템을 근사화하는 방식을 제안하고 검증하였으며 이를 통해 설계 및 
확장을 용이하게 한다.  
 
주요어 : 능동 출력 필터, 전압 리플, 부하 응답, 수동 소자 저감, 효율. 
학   번 : 2007-23056  
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제 1 장 서론 
1.1 연구의 배경 
DC-DC 전력 변환 컨버터는 일반적으로 다음과 같은 목표들을 가지고 
설계된다. 첫째로, 출력 전압 성능의 수준이다. DC-DC 전력 변환 컨버터는 
부하 기기의 정상 동작을 위해 요구되는 출력 전압에 대한 규제를 
만족하는 성능을 가져야 한다. 둘째로, 전력 변환의 효율이다. 높은 전력 
변환 효율은 그 자체로 에너지 저감이라는 이득이 있고, 방열 설계가 
용이해져서 부피, 가격 측면에서 이점이 생기기 때문이다. 셋째로, 전력 
변환기의 부피를 고려해야 한다. 일부 응용 분야를 제외하면 전력 변환 
컨버터의 부피는 부하 기기에 맞게 제한되기 때문이다. 마지막으로 전력 
변환 컨버터의 가격을 고려해야 한다. 전력 변환 기술의 상향 평준화로 
인해 가격 경쟁력이 더욱 중요시되고 있기 때문이다. 
이러한 전력 변환 컨버터의 설계 목표는 최근 확산되고 있는 디지털 
기기로 인해 새로운 국면을 맞이하고 있다. 디지털 기기용 전력 컨버터의 
설계는 출력 전압 제어 성능, 효율, 부피, 가격의 네 가지 목표를 모두 
고려해야 하며, 각각의 목표치가 기존의 부하들에 비해 매우 고도화되어 
있다는 특징이 있기 때문이다. 이러한 특징을 자세히 설명하면 다음과 
같다.  
우선 출력 전압 제어 성능의 고도화이다. 디지털 기기는 부하가 크고 
빠르게 변동함에도 불구하고 오히려 기존 아날로그 기기에 비해 더 높은 
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수준으로 정교하고 안정적인 전원을 요구한다는 특징이 있다. 디지털 
부하는 정보처리 순간에 비연속적인 부하의 변동이 발생하는데 이 
과정에서 매우 빠르고 큰 부하 변동이 발생하게 된다. 또한, 디지털 
정보인 ‘1’과 ‘0’을 전압의 크기로 구분하는 방식으로 인해 아날로그 
부하에 비해 정상 동작을 위한 전압 폭이 좁으며, 전압 리플 및 노이즈에 
민감하여 정밀한 전원을 요구한다. 디지털 부하용 전력 변환 장치가 
갖춰야 할 출력 전압 제어 성능을 대표적인 디지털 부하인 데스크톱 
PC용 전원을 예로 들면 표 1.1과 같다 [1]. 정상 동작을 위한 전압 허용 
범위가 정격 전압의 ±5% 이내로 좁으며 스위칭 리플 및 노이즈의 경우 
정격 전압의 약 1%의 전압 변동을 요구하고 있다. 부하 변동은 최대 
1 A/μs 의 변동 속도로 정격 부하의 30~60% 만큼 변동하며 모든 부하 
조건에서 위의 조건을 만족하여야 한다.  
다음으로 전력 변환 컨버터의 효율 목표치의 고도화이다. IT 기술의 
표 1.1 데스크톱 PC용 전원을 위한 전원 규제 예시 
출력 규제 범위 리플 및 노이즈 부하 변동 (최대) 
+12V1DC ±5% 120 [mV] 40% 
+12V2DC ±5% 120 [mV] 60% 
+5VDC ±5% 50 [mV] 30% 
+3.3VDC ±5% 50 [mV] 30% 
-12VDC ±10% 120 [mV] 0.1 A 





발전에 따른 디지털 기기의 성능 향상과 방대한 양의 정보 처리로 인해 
디지털 기기의 전력 소모도 매우 증가하였다. 그 예로 아마존 社, 구글 社 
등의 기업이 운영하는 데이터 센터에서 사용하는 전력이 연간 약 1천억 
kWh로 전 세계 전력 사용량의 약 1.3%에 해당하고 있으며, 현재 전 
세계에 약 10억대 이상 사용되고 있는 것으로 조사된 PC의 전력 
사용량이 미국 내에서만 연간 약 300억 kWh 이상에 달하고 있다고 
보고되었다 [2-7]. 이러한 과도한 에너지 사용으로 인한 환경 문제는 
지속적으로 제기되어왔으며 디지털 기기용 전력 변환 장치의 고효율화가 
요구되고 있다. 이로 인해 기존의 효율 규제가 80 PLUS®  인증 등을 통한 
자율적인 효율 향상을 유도에 그쳤다면 최근에는 전력 변환 효율에 대한 
강제성을 띈 규제가 생겨나고 있다 [8, 9].  
또한, 디지털 기기의 특성상 시장 경쟁력을 갖추기 위하여 디자인, 
휴대성 등 외적인 요인도 중요시되고 있어 전력 변환 컨버터 또한 점차 
소형화, 경량화를 요구받고 있다. 그리고 전력 변환 컨버터의 가격을 
낮추기 위한 연구는 전력용 반도체 소자 기술의 발전으로 인하여 전력용 
반도체 소자의 성능이 향상되고 가격이 하락함에 따라 필터 인덕터 및 
캐패시터와 같은 수동 소자를 저감시키는 것이 전력 변환 컨버터의 
부피와 가격을 저감하는 핵심 방안으로 떠오르고 있다. 
그러나 이러한 고도화된 목표들을 만족하게 하기 위한 요소들은 서로 
상충적 관계에 있으며, 이로 인해 목표 달성에 어려움이 있다. 출력 전압 
제어 성능은 스위칭 주파수가 높을수록 유리하고, 전력 변환 효율은 
스위칭 손실, 도통 손실 등이 작을수록, 부피는 인덕터, 캐패시터와 같은 
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수동 소자가 작고 발열이 적을수록, 가격은 수동 소자를 줄이고 단순한 
제어를 사용하며 고가의 소자를 사용하지 않을수록 유리하다. 이러한 
상충적인 관계를 표 1.2에 정리하였다. 이러한 상충 관계를 타개하기 위해 
다음과 같이 많은 연구가 진행되었다. 부하 변동 시 전압 변동 폭은 
일반적인 제어 방식인 선형 제어를 적용한 경우 제어 대역폭과 출력 
캐패시터에 의해 결정되고, 스위칭 전압 리플은 스위칭 주파수와 출력 
인덕터 및 캐패시터에 의해 결정된다. 통상적으로 컨버터의 제어 대역폭이 
스위칭 주파수의 최대 약 1/10 내외로 제한되므로 기존의 방식을 
사용하면서 수동 소자를 줄이기 위해서는 빠른 스위칭 주파수가 
필수적이라 할 수 있다 [10-15]. 그러나 스위칭 주파수에 비례해서 전력 
손실이 증가하기 때문에 목표 효율을 달성하기 위해서는 스위칭 주파수가 
제한되게 되고 이로 인해 수동 소자 축소에도 한계가 있게 된다. 이러한 
스위칭 손실 문제는 대부분의 디지털 기기가 계통 전원을 입력으로 하는 
고전압-저전류 입력, 저전압-고전류 출력이라는 구조이기 때문에 더 
부각된다. 계통 품질을 위한 규제 (IEC 61000-3-2) 등으로 인해 능동 역률 




보상 장치(PFC, Power factor correction)를 이용하는 경우 계통 입력을 약  
380~400 VDC로 정류 후 절연형 컨버터를 이용하여 표 1.1과 같은 전압을 
출력하게 되는데 이로 인해 변압기 1차단은 고전압-저전류, 2차단은 
저전압-고전류의 형태를 가지게 된다. 이러한 경우 1차단은 스위칭 손실이 
주요해지고 2차단은 도통 손실이 주요해진다 [16, 17]. 즉, 2차단의 효율을 
고려하였을 때는 더 높은 스위칭 주파수 선정이 가능함에도 1차단 스위칭 
손실을 고려하여 낮은 스위칭 주파수를 선택할 수 밖에 없게 되고 
결과적으로 전압 규제를 맞추기 위한 출력 필터가 커져야 하는 문제가 
발생하게 되는 것이다. 이에 대응하는 해법으로서 스위칭 손실을 줄여 
고속 스위칭이 가능한 소프트 스위칭 기법 등이 연구되었으나 제어 
소자의 가격이 상승하고, 경부하 동작에 취약하여 조건에 따라서는 하드 
표 1.3 출력 전압 성능을 위한 기존 연구 
부하 변동 대응 스위칭 리플 저감 
고급 제어 기법 보조 회로 기법 수동 리플 필터 능동 리플 필터 
·V2 제어 기법 
·비선형 제어 기법 
·Deadbeat 제어 기법 
·Sliding 모드 제어 기법 
·부하 전류 피드포워드 
기법 
·보조 전류 















스위칭 방식에 비해 더 큰 전력 손실이 발생하기도 하므로 적용에 한계가 
있다. 특히 최근 많이 사용되는 LLC 컨버터 등의 공진형 컨버터는 출력단 
전류가 정류된 정현파이기 때문에 증가하는 첨두치 및 RMS(Root Mean 
Square) 전류로 인해 저압-고전류 부하에는 적절하지 않을 수 있다. 따라서 
이러한 높은 수준의 출력 전압 성능을 만족하면서 수동 소자를 줄이기 
위한 다양한 연구가 진행됐으며 이를 표 1.3에 정리하였다.  
출력 전압 성능에 대한 기존의 연구는 부하 변동에 대한 빠른 응답과 
스위칭 전압 리플에 대한 연구로 나눌 수 있다. 또한, 빠른 부하 변동 
응답 특성에 대한 연구는 제어 기법에 대한 연구와 보조 회로를 통한 
연구로 다시 나눌 수 있다. 제어 기법에 대한 연구로는 V2 제어 [18-20], 
비선형 제어 [21-31], Deadbeat 제어 [32], Sliding 모드 제어 [33-35], 부하 
전류 피드포워드 기법 [36-41] 등이 있다. V2 제어, 비선형 제어, Deadbeat 
제어 및 Sliding 모드 제어 기법은 동일한 하드웨어 조건에서 선형 제어의 
제어 대역폭 한계를 극복할 수 있다는 장점이 있다. 또, 부하 전류 
피드포워드 기법의 경우 부하 변동에 대한 응답을 안정적으로 빠르게 할 
수 있다는 장점이 있어 많이 사용되었다. 부하 전류 측정을 위한 전류 
센서의 가격 측면의 부담을 해결하기 위해 부하 전류 정보를 전류 센서 
없이 예측하는 센서리스 기법들도 많이 연구되었다. 그럼에도 불구하고 
이러한 제어를 통한 부하 응답 특성 개선에 대한 연구는 메인 컨버터의 
필터 인덕터 전류의 기울기 이상의 응답을 보일 수 없다는 분명한 한계가 
있다. 빠른 부하 응답을 위해 필터 인덕터 전류의 기울기를 높이려면 필터 
인덕터의 인덕턴스를 줄여야 하는데 그럴 경우 스위칭 리플은 오히려 
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늘어나기 때문에 이러한 한계가 발생하게 된다. 
메인 컨버터의 필터 인덕터 전류 기울기의 한계를 극복하는 방법으로서 
보조 회로를 추가하는 방법들이 제시되었는데 그림 1.1과 같이 coupled 
인덕터를 이용하여 메인 컨버터의 필터 인덕터 전류의 기울기를 
변화시키는 방법 [42-44]과 그림 1.2와 같이 보조 전류 공급 회로를 
이용하여 부하 변동 시 전류 부족분을 인가하는 기법 [45-62] 등이 있다. 
보조 전류 공급 회로의 경우 그림 1.2(b)와 같이 보조 전원을 이용한 
방식과 그림 1.2(c)와 같이 메인 컨버터의 입력 전원을 이용한 방식 등이 
있다. 이들 보조 회로 기법은 메인 컨버터의 전류 기울기 한계를 극복할 
수 있으며 부하 변동 시에만 동작하게 되므로 전력 손실이 적다는 장점이 
있다. 그러나 전류 기울기 변동 기법은 coupled 인덕터 설계가 복잡하다는 


































필요하거나, 입력 전원단을 그대로 사용하여 효율 최적 설계가 어렵다는 
문제가 있다. 그 중 그림 1.2(b)와 같은 구성에 보조 전원을 독립된  
캐패시터를 이용하여 구현한 연구가 있으나 [59] 독립 캐패시터의 전압 
제어에 대한 안정성 분석이 되어 있지 않아 전류 제어와 복잡한 비선형 
전압 제어를 통해 구현되었고 이로 인해 전류 센서들과 디지털 제어기가 
필요하다는 문제가 있다. 또한, 앞의 연구들은 부하 응답 특성만을 개선할 
수 있을 뿐 스위칭 전압 리플을 저감 시키는 기능을 하지 못한다는 
한계가 있다. 
스위칭 리플 저감을 위한 연구는 수동 리플 필터 기법[67-70]과 능동 








그림 1.2 보조 전류 공급 회로를 이용한 부하 응답 개선 기법, 




coupled 인덕터와 추가 캐패시터를 통해 스위칭 주파수에 공진점을 가지는 
LC 공진 회로를 구성하여 일반적인 LC 필터에 비해 효과적으로 스위칭 
리플을 감쇄시키는 방법이다. 그러나 이러한 방법은 앞서 언급한 coupled 
인덕터가 가지는 문제와 더불어 소자에 오차가 있어 스위칭 주파수와 LC 
공진 회로의 공진 주파수가 다른 경우 성능이 크게 저하된다는 문제가 
있다. 이에 그림 1.4와 같이 출력 전류 리플을 검출하여 이를 제거하는 
능동 리플 필터 기법이 제안되었다. 이 방식은 메인 컨버터의 리플 전류 




















문제가 발생한다.  
그림 1.5와 같이 능동 출력 필터 회로를 이용하여 리플 전류를 상쇄하는 
방식도 제안되었다. 이 방식은 기존 능동 리플 필터와 달리 전류 리플이 
회생하기 때문에 전류 리플이 큰 경우에도 효율적 이점이 있다. 그러나 
이러한 방식을 적용한 기존의 연구는 메인 컨버터의 인덕터 전류와 능동 
출력 필터의 인덕터 전류를 검출하고 이에 대한 전류 제어를 통해 
구현하였다는 한계가 있다. 또한, 능동 출력 필터 회로의 입력 전압을 
위한 보조 전원(VIN_aux)이 필요하다는 문제가 있다.  
Cúk 컨버터의 자성 소자의 구성을 달리해서 전류 리플을 상쇄하는 
방법들[83-85]도 연구되었으나 컨버터의 토폴로지 선정에 제약이 있고 
복잡한 자성 소자 구성으로 인해 구현에 어려움이 있다. 그리고 무엇보다 
이러한 기존의 리플 저감 기법 연구들은 부하 변동에 대한 대응책이 되지 
못하므로 부하 응답 특성 개선과 전압 리플 저감을 동시에 구현할 수 
있는 새로운 접근이 필요하다.  





















수준의 전원을 요구한다는 특징이 있다. 앞서 표 1.1에서 나와 있듯 
데스크톱 PC용 전원은 3.3 V, 5 V, 12 V 등의 전압을 출력하게 된다. 12 V의 
경우 HDD, ODD, Fan 등의 모터 구동 전원과 VRM(Voltage Regulator 
Module)의 입력 전원 등으로 사용되며 5 V는 PCI/AGP cards, USB devices, 
SSD 등에, 3.3 V 전원은 RAM, Chipsets, PCI/AGP cards 등에 사용된다. 이렇게 
하나의 시스템 내에서 다양한 전압의 전원을 요구하는 경우 다권선 
변압기의 교차 제어(Cross regulation)를 이용한 다중 출력 컨버터를 많이 
사용하고 있다. 이는 하나의 스위칭 단 구성으로 여러 전압 생성이 
가능하여 스위치 추가가 필요 없고, 이로 인해 수백 W 이하 시스템에 
대해서 가격, 부피 등의 측면에서 이점이 있기 때문이다 [86, 87]. 다권선 
변압기를 이용한 다중 출력 컨버터의 구조를 다음 그림 1.6에 나타내었다. 
이러한 일반형 다중 출력 컨버터의 제어 전략은 하나의 출력 전압(vO1)만 














변압기의 교차 제어를 통해 결정되도록 하는 것이다. 이러한 방식은 
구조가 간단하여 저렴하고 구성이 쉽다는 이점이 있다. 그러나 전압 
제어에 대한 자유도(degree of freedom)가 증가하지 않기 때문에 모든 출력 
전압을 정밀하게 제어할 수 없으며 다음과 같은 문제들이 발생한다. 
첫째로, 부하 변동 시 빠른 응답을 기대할 수 없다. 피드백 제어가 되고 
있는 출력을 제외하면 출력 전압이 개루프 상태이므로 부하 변동 시 출력 
전압이 허용 범위 내에 있기 위해서는 큰 출력 캐패시터를 사용할 수 
밖에 없다. 둘째로, 정상 상태에서의 전압이 규제 폭을 벗어 날 수 있다는 
문제가 있다. 개루프 상태의 출력 전압은 각종 기생 저항 성분 및 
다이오드의 전압 강하에 의해 부하에 따라 변동하며 변압기의 권선수의 
오차, 누설 인덕터 등에 의해 유동적으로 결정되기 때문이다. 정상 상태 
오차를 줄이기 위해 전체 출력 전압의 평균 오차를 제어하는 가중치 제어 
기법들도 제안되었으나 [88-90] 이러한 방식을 적용하여도 제어 자유도가 
증가하는 것은 아니기 때문에 실질적으로 각각의 출력을 정밀하게 
제어하지 못한다는 한계가 있다. 
그림 1.7은 모의실험을 통한 일반형 다중 출력 컨버터에서 출력 1의 
부하 변동 시의 주요 파형이다. 피드백 제어가 되는 출력 전압은 부하 
응답이 가능하지만 다른 출력은 사실상 개루프 상태이기 때문에 부하 
변동 시 출력 전압이 크게 흔들리는 것을 확인할 수 있다. 따라서 교차 
제어만을 이용한 다권선 변압기 다중 출력 컨버터는 정밀한 전원을 
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요구하는 디지털 부하에 적합하지 않아 이러한 부분을 개선하여 각각의 
출력이 독립적으로 제어 가능한 방식을 주로 사용하고 있다.  
각각의 출력 전압을 정밀하게 제어하기 위한 연구는 다양하게 
진행됐으며 다음 두 가지의 방식이 많이 적용되고 있다. 하나는 다중 출력 
변압기의 출력에 직렬로 보조 컨버터를 추가하는 방법이다 [86, 87, 91]. 
정밀한 전압 제어가 필요한 경우에 다음 그림 1.8과 같이 메인 컨버터의 
출력에 DC-DC 보조 컨버터를 직렬로 구성하는 방법을 사용할 수 있다. 
보조 컨버터로는 선형 전압 조정기(Linear Regulator) 혹은 벅 컨버터가 
일반적이다 [87, 91]. 선형 전압 조정기는 BJT나 FET의 선형 영역(Linear 
region)을 이용하여 전압을 제어하는 방식으로 가격의 이점은 있으나 









작은 부하에 적합하고 그 이상의 경우에는 벅 컨버터를 주로 사용한다. 
따라서 PC 등 디지털 부하에는 벅 컨버터가 적절하다고 볼 수 있다. 이 
방식은 저압 DC-DC 컨버터의 특성상 스위칭 손실 비중이 작아 빠른 
스위칭을 통해 스위칭 리플을 줄일 수 있고 높은 제어 대역폭을 가질 수 
있어 빠른 응답 특성을 가지는 장점이 있다. 따라서 디지털 부하가 
요구하는 부하 변동 시 전압 범위 규제와 전압 리플 규제를 쉽게 만족할 
수 있다. 이러한 시스템은 두 개의 독립된 컨버터의 연결이므로 각각의 
입력 임피던스와 출력 임피던스만을 고려하면 되기 때문에 제어기 설계가 
용이하다는 이점도 있다. 그러나 직렬 구조의 특성상 메인 컨버터의 전력 
변환 효율에 보조 컨버터의 효율이 곱해진 형태로 최종 효율이 
정해지므로 부하가 커질수록 효율이 급격히 하락하게 된다는 단점이 있다.  
다른 방법으로는 변압기 2차단에 하나의 스위치를 추가하여 1차단 
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그림 1.9 SSPR 방식의 구조 및 주요 동작 파형, 




SSPR (Synchronous-Switch Post Regulator)을 이용한 방식이 있다 [86, 91-97]. 
SSPR 방식을 적용한 다중 출력 컨버터와 그 주요 동작 파형을 그림 1.9에 
나타내었다. 다권선 변압기를 이용한 교차 제어의 한계는 컨버터 스위치의 
시비율이 다권선 변압기의 모든 출력에 동일하게 적용되기 때문에 
발생한다. 따라서 SSPR 방식은 이를 극복하기 위해 변압기 2차단에 
스위치(QS)를 추가하여 입력 전압 VIN이 반영되는 시비율을 조절한다. 메인 
컨버터의 스위치가 ON인 상태에서 Qs를 미리 끄거나 나중에 켬으로써 
1차단 전압이 2차단에 반영되는 시비율을 조절할 수 있게 된다. 그림 
1.9(b)는 메인 컨버터의 스위치보다 지연된 스위치 ON 방식을 적용한 
동작 예이다. 그러나 이 방식은 교차 제어의 한계 중 정상 상태 전압 오차 
문제는 해결할 수 있으나 추가되는 스위치가 메인 컨버터와 동일한 
주파수로 동작하므로 앞서 언급한 메인 컨버터의 스위칭 주파수에 의한 
한계(큰 스위칭 리플 및 낮은 제어 대역폭)가 여전히 존재한다. 또한, 
SSPR을 위한 스위치가 전체 부하를 감당하게 되기 때문에 부하가 
커질수록 전류의 제곱에 비례하는 도통 손실의 증가로 전체 효율이 
떨어지게 된다. 더욱이 SSPR을 적용한 출력단의 최대 시비율이 메인 
컨버터의 시비율로 제한되기 때문에 부하 변동을 고려할 경우 정상 
상태에서의 시비율을 더 낮게 설계해야 하고 이로 인해 효율 저하, 높은 
내압 소자가 요구되는 등의 문제가 있다. 특히 포워드 컨버터와 같은 
토폴로지의 경우 자화 인덕터 전류의 리셋을 위해 일반적으로 시비율이 
0.5 이하로 제한되기 때문에 설계에 어려움이 있다.  
이러한 기존 SSPR 방식의 효율 문제를 극복하고자 변압기 2차단에 
18 
 
스위치 대신 Mag amp를 이용하여 SSPR과 유사한 동작을 하는 방식도 
제안되었으나 [98-100] 기존 SSPR와 마찬가지로 메인 컨버터의 스위칭 
주파수로 동작이 제한된다는 한계가 있고 경부하 동작에 제약이 있으며 
가격이 비싸다는 단점이 있다. 
기존의 PWM(Pulse Width Modulation) 방식이 가지는 한계를 극복하기 
위해 일반적인 고정 스위칭 주파수 PWM 방식 외의 스위칭 기법을 통해 
제어 자유도를 증가시켜 교차 제어로 인한 전압 오차를 없애고 각각의 
출력을 정밀하게 제어할 수 있는 기법들도 제안되었다. 이들 기법은 
CCM(Continuous Conduction Mode) 조건과 DCM(Discrete Conduction Mode) 
조건에서 출력 전압을 결정하는 요소가 다른 것을 이용하여 PWM과 
FM(Frequency Modulation)을 통해 구현하거나 [101], 포워드-플라이백 
컨버터의 리셋 회로를 이용하거나 [102], PWM과 PD(Phase Delay)를 이용 
[103-105], PWM, FM 및 PD를 모두 적용 [106] 하는 등의 방식을 통해 
추가적인 스위칭 소자를 최소화하며 각각의 출력에 대해 독립적인 제어를 
구현하였다. 그러나 이들 방식은 제어기와 변압기 설계가 어려우며 출력 
전압의 개수가 2개 혹은 최대 3개로 제한된다는 한계와 추가적인 능동 
소자가 요구되기도 하는 등의 문제가 있다. 이러한 방식 외에 공진형 
컨버터를 이용한 기법들도 있는데 [107-111] 그 중 변압기 2차단에 대역 
통과 필터(Band-pass filter)들을 이용하여 스위칭 단을 통해 발생시키는 
주파수 성분을 선택적으로 통과시켜 다중 출력 컨버터의 출력 전압을 
모두 정밀하게 제어하는 방식도 제안되었다(그림 1.10) [110, 111]. 이 방식은 
기존의 공진형 컨버터와 같이 소프트 스위칭이 가능해 고속 스위칭을 
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통한 수동 필터를 저감할 수 있으면서도 출력의 개수를 3개 이상으로 
확장할 수 있다는 장점이 있다. 그러나 이 방식은 다른 공진형 컨버터들과 
마찬가지로 수동 소자의 오차에 민감하며 안정성 분석이 어렵고 경부하 
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1.2 연구의 목적 및 범위 
본 논문에서는 능동 출력 필터를 이용하여 정밀 제어가 가능한 새로운 
전력 변환 컨버터를 제안한다. 제안한 방식은 능동 소자를 추가하여 수동 
소자를 대체, 혹은 축소하는 기술로서 능동 출력 필터와 새로운 제어 
전략을 통해 수동 출력 필터의 두 가지 기능인 출력 전압 리플 저감과 
부하 변동 시 출력 전압 변동 폭 축소를 모두 가능하도록 한다. 또한, 
제안하는 방식을 확장하여 다중 출력 컨버터에 적용하여 기존의 다중 
출력 컨버터가 가지는 출력 전압 성능과 효율 문제를 해결한다. 제안하는 
방식이 기존 방식 대비 이점을 가질 수 있도록 다음의 조건을 만족하도록 
한다.  
첫째, 디지털 부하의 전압 규제인 부하 변동 시 전압 변동 폭 규제 및 
스위칭 전압 리플 규제를 모두 만족시켜야 한다. 일반적으로 수동 출력 
필터의 인덕터는 스위칭 리플 저감, 캐패시터는 스위칭 리플 저감 및 부하 
변동 시 전압 변동 폭 저감의 역할을 하고 있다. 따라서 제안한 방식이 
기존의 수동 필터를 대체, 축소하기 위해서는 위의 두 가지 목적을 모두 
달성해야 한다.  
둘째, 기존 방식들보다 효율이 유사하거나 더 높아야 한다. 일반적인 
전력 변환 기법에서도 스위칭 주파수를 높이는 방법으로 수동 필터를 
저감할 수 있는데 이러한 방식에 비해 효율적인 이점이 있어야 하며 
직렬형 방식에 비해서도 효율적인 이점을 가져야 한다. 제안하는 능동 
출력 필터 구성은 다중 출력에 대해서는 능동 출력 필터 간에 교환되는 
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전력의 크기에 따라 효율 우위가 사라질 수 있다. 따라서 이러한 조건을 
분석하고 설계 가이드를 제시한다.  
셋째, 안정성이 보장되어야 한다. 능동 출력 필터를 이용한 기존의 
연구들은 안정성 분석 부재 등의 이유로 복잡한 비선형적인 제어를 
이용하거나 추가적인 입력 전원을 요구하는 등의 한계를 보이고 있다. 
이에 새로운 제어 전략을 제시하고 소신호 분석을 통한 안정성 확보를 
통해 수동 필터의 두 가지 기능을 복잡한 제어나 추가 전원 없이 동시에 
가능하도록 한다. 특히, 저압 및 낮은 전력 용량 조건으로 능동 출력 
필터는 고속 스위칭이 가능하고 이를 기반으로 넓은 제어 대역폭 확보가 
가능하므로, 이러한 장점을 활용하여 수동 필터를 줄일 수 있는 적절한 
제어기 설계 가이드를 제시한다.  
제안하는 능동 출력 필터 방식은 메인 컨버터의 스위칭 전류 리플 
성분과 교차 제어에 의한 전력 전달 오차 성분만을 감당하므로 전력 
손실이 적고 수동 소자의 크기를 줄일 수 있다. 또한, 넓은 제어 대역폭 
확보가 가능하므로 빠른 부하 응답 특성을 확보할 수 있어 출력 
캐패시터의 크기를 줄일 수 있다. 이러한 특징을 활용하기 위해 능동 출력 
필터가 출력 전압을 제어하고 메인 컨버터는 능동 출력 필터 전압원의 
전압을 제어하는 제어 전략을 제안한다. 이로 인해 발생하는 메인 
컨버터의 제어와 능동 출력 필터의 제어 간의 재귀적 관계(Recursive)를 
분석하여 일반적인 선형 전압 제어기만으로도 안정적이고 빠른 제어가 
가능하도록 한다. 제안하는 방식은 일반적인 소신호 분석 모델에 기반을 
둘 경우 출력을 확장할수록 분석과 제어기 설계가 어려워진다는 문제가 
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있으나 시스템 근사화 모델을 통해 이를 극복한다.  
제안하는 방식은 데스크톱 PC용 전원을 대상으로 검증한다. 데스크톱 
PC는 앞서 설명하였듯 대표적인 디지털 부하이다. 토폴로지는 구성이 
단순하고 가격이 저렴하며 수백 W 이하의 부하에서 많이 사용되는 
포워드 컨버터를 선정하였다. 포워드 컨버터는 자화 인덕터의 전류를 
리셋하는 방식에 따라 다양한 구조가 존재하지만 본 연구에서는 스위치에 
가해지는 전압이 입력 전압으로 제한되어 다른 방식들과 비교하여 스위치 
스트레스가 낮으며 하나의 스위치에 쇼트가 발생해도 다른 스위치에 의해 
안정성이 보장되어 데스크톱 PC용 전원에 많이 사용되는 2-스위치 포워드 
컨버터를 대상으로 하였다. 일반적인 포워드 컨버터는 높은 스위칭 손실로 
인해 스위칭 주파수를 높이기 어려워 수동 소자를 줄이기 어렵다는 
특징이 있으므로 제안하는 방식을 적용하여 수동 소자를 줄였을 때 
이점이 극대화된다. 또한, 공진형 컨버터와 달리 출력 필터 인덕터의 
전류가 선형적인 전류 기울기를 가져 본 연구에서 제안한 시비율 
피드포워드 기법을 적용하여 상대적으로 낮은 능동 출력 필터의 스위칭 
주파수로도 전류 리플 상쇄가 가능하다는 장점도 있다. 제안한 방식을 
검증하기 위해 380 V 입력, 12 V 및 5 V 출력에 대해 각각 20 A 정격 
부하를 가지는 350-W 급 2-스위치 포워드 컨버터를 구성하여 기존 






1.3 논문의 구성 
본 논문은 다음과 같이 구성되어 있다. 
2장에서는 능동 출력 필터를 이용한 기존 연구의 구조와 제어 전략에 
대해 자세히 분석하여 특징과 한계를 살펴보고 능동 출력 필터를 이용한 
새로운 제어 전략을 제시한다. 또한, 제안한 방식의 구현을 용이하게 하는 
시비율 피드포워드 기법도 선보인다. 그리고 제안하는 능동 출력 필터를 
다중 출력으로 확장하는 방안을 제안하고 그 구성과 동작 원리를 
간략화한 주요 파형을 통해 설명한다.  
3장에서는 제안한 방식의 컨버터를 구성하기 위한 설계 이슈를 
짚어보고 이를 바탕으로 설계 가이드를 제시한다. 제안하는 방식과 기존의 
방식 간의 수동 필터의 부피를 비교하여 제안한 방식이 부피를 
저감하는데 유리함을 보인다. 또, 다중 출력 컨버터에서 제안하는 방식의 
효율이 교차 제어의 오차 보정을 위한 단자 간 전류의 크기에 따라 
달라질 수 있으므로 여러 기생 성분을 고려하여 부하에 따른 단자 간 
전류를 분석하고 이를 개선할 수 있는 방법도 제시한다. 이러한 설계 
기준을 바탕으로 효율 분석을 진행하여 기존의 방식들과 효율을 예측 
비교한다. 
4장에서는 시스템의 안정성을 보장하고 최적 설계가 가능하도록 제안한 
컨버터의 소신호 모델을 보이고 이를 바탕으로 제어기를 설계한다. 단일 
출력에 대한 분석 후 다중 출력으로 확장한다. 
5장에서는 2~4장을 바탕으로 기존의 방식과 제안하는 방식을 적용한 
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380 V 입력, 12 V 및 5 V 출력에 대해 각각 20 A 정격 부하를 가지는 350-W 
2-스위치 포워드 컨버터의 실험을 통해 제안한 방식을 검증한다. 
6장에서 본 연구에 대한 결론을 맺고 향후 연구 과제를 정리한다.  
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제 2 장 능동 출력 필터를 이용한 DC-DC 
컨버터 
2.1 기존의 능동 출력 필터 
본 절에서는 제안하는 능동 출력 필터 제어 전략을 설명하기에 앞서 
우선 기존의 능동 출력 필터 구성을 이용한 방법들의 제어 전략 및 구동 
원리와 한계에 대해 자세히 비교 분석하였다.  
기존의 능동 출력 필터를 이용한 연구는 그림 1.2 및 그림 1.5와 같이 
부하 응답 특성 개선과 스위칭 리플 저감에 대해 각각 진행되었다. 이들 
기존 방식의 제어 구조도를 그림 2.1에 나타내었다. 부하 응답 특성 개선 
방식의 경우 그림 2.1(a)에 나타냈듯 부하 전류의 변동이 있으면 능동 
출력 필터의 스위치의 시비율을 ‘1’ 혹은 ‘0’으로 하여 빠른 부하 응답 
특성을 보이게 되며 정상 상태에서는 능동 출력 필터의 전압원으로 
사용되는 캐패시터의 전압을 일정 범위 내에 있도록 미리 계산된 고정 
시비율과 히스테레시스 제어를 통해 구현하고 있다. 그러나 이러한 기존 
연구는 부하 전류 변동 감지를 위한 추가 센서가 필요하고 능동 출력 
필터의 전압원에 대한 순시적인 전압 제어 부재로 인해 연속적인 부하 
변동 발생 시 정상 동작이 불가능할 수도 있다. 또한, 다중 출력 컨버터에 
적용할 경우 교차 제어로 인해 발생하는 오차를 보정 해 줄 수 없다는 
한계가 있다.  
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스위칭 리플 저감을 위한 방식의 경우 그림 2.1(b)와 같이 구성되어 
있다. 능동 출력 필터의 전압원을 외부 전원이 아닌 독립된 캐패시터를 
이용한 전압원으로 설계하는 것이 효율과 설계 측면에서 이점이 있으나 
기존의 연구에서는 이를 구현하지 못하고 외부 전원을 사용하고 있다. 














































그림 2.1 능동 출력 필터(AOF: Active Output Filter)를 이용한 




필터의 지령치로 구성하므로 전류 센서가 필수적이라는 문제가 있다. 외부 
전원 사용 시 다중 출력 컨버터에 적용할 수 있긴 하나 앞서 설명하였듯  






















역할 중 한 가지만 가능하다는 한계가 있다. 이들 방식에서의 단점이 되는 
부분은 붉은색으로, 이점이 되는 부분은 녹색으로 표시하였다. 
이러한 두 가지 방식의 능동 출력 필터 방식의 주요한 특징은 최종 
출력 전압을 메인 컨버터가 제어하고 있다는 것이다. 능동 출력 필터를 
이용한 방식 외에도 그림 2.2와 능동 전력 필터(Active Power Filter)[112-114], 
그림 2.3과 같은 PFC 등의 저주파 리플 저감 컨버터[115-118] 등 다양한 
종류의 병렬형 컨버터, 혹은 인버터에 대한 연구가 있었지만, 이들 방식 
역시 추가되는 보조 컨버터가 출력 전압을 제어하지 못하므로 보조 
















2.2 제안하는 능동 출력 필터 
2.2.1 구조 및 동작 원리 
본 절에서는 제안하는 능동 출력 필터의 구조 및 제어 전략을 단일 
출력 시스템에 대해 보인다. 제안하는 시스템의 구조는 그림 2.4와 같이 
포워드 컨버터와 양방향 벅 컨버터를 이용한 능동 출력 필터로 구성되어 
있고, 제어 전략은 그림 2.5와 같다. 제안하는 제어 전략의 핵심은 출력 
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그림 2.4 포워드 컨버터와 벅 컨버터를 이용하여 구성한 제안하는 























전압, vO를 능동 출력 필터가 제어 한다는 것이다. 기존의 능동 출력 
필터를 활용한 시스템에서 vO는 메인 컨버터에 의해 제어되었으나 
제안하는 제어 전략에서 메인 컨버터는 출력 전압, vO가 아닌 능동 출력 
필터 캐패시터의 전압, vA를 제어하고 능동 출력 필터는 최종 출력 전압, 
vO를 제어한다. 앞서 설명하였듯 능동 출력 필터는 저압, 저전력으로 
동작하므로 큰 손실 없이 빠른 스위칭 주파수 선정이 가능하고 이를 통해 
높은 제어 대역폭 확보가 가능하다. 제안하는 제어 전략은 이러한 높은 
제어 대역폭 능력을 vO 제어에 적용함으로써 빠른 부하 응답이 가능하다. 
그러나 일반적으로 서로 다른 컨버터의 결합이 각각의 입, 출력 
임피던스에 대한 고려만으로 안정성 확보가 가능한 것과 달리 제안하는 
시스템은 각각의 제어가 재귀적 관계에 있으므로 이에 대한 안정성 확보 
및 검증이 필요하다. 이에 대한 자세한 분석은 4장에서 자세히 다루도록 
한다. 











기법의 주요 파형을 그림 2.6에 나타내었다. 제안하는 방식에서 능동 출력 
필터는 정상 상태에서 그림 2.6(a)와 같이 메인 컨버터의 출력 필터 





























그림 2.6 제안하는 능동 출력 필터의 주요 파형, 
(a) 정상 상태에서의 인덕터 전류, (b) 정상 상태에서 캐패시터 전류 




이를 통해 출력 캐패시터로 인가되는 전류, iCO의 리플이 그림 2.6(b)와 
같이 줄어들게 된다. 컨버터의 출력 전압 리플은 출력 캐패시터, CO로 
주입되는 전류, iCO의 첨두치 진폭과 스위칭 주파수에 의해 결정되므로 
제안하는 방식을 통해 작은 출력 캐패시터로 출력 전압 리플 규제를 
만족할 수 있게 된다. 또한, 부하 변동 시에는 그림 2.6(c)와 같이 빠른 
부하 응답 특성을 보이는 능동 출력 필터로 인해 출력 전압 변동 폭이 
작아지게 되며, 이를 통해 부하 변동 시 출력 전압 변동 폭 규제를 더 
작은 캐패시터를 통해서 만족할 수 있게 된다.  
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(a) 
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(b) 
그림 2.7 컨버터의 전력 흐름, 
(a) 직렬형 DC-DC 컨버터 방식, (b) 제안하는 능동 출력 필터. 
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능동 출력 필터를 이용한 전류 리플 상쇄 방식이 직렬형 DC-DC 컨버터 
방식에 비해 전력 변환 효율 측면에서 가지는 장점을 보이기 위해 그림 
2.7에 전력 흐름으로 간략히 도시하였다. 제안하는 방식에서 능동 출력 
필터는 기존의 직렬형 DC-DC 컨버터 방식과 달리 포워드 컨버터에서 
발생하는 전류 리플 성분만을 감당하기 때문에 전력 손실이 적어 효율을 
높일 수 있다. 능동 출력 필터가 감당하는 실질적 전력 변환 크기, PA는 
다음 식 (2.1)과 같이 유도할 수 있다. 













i i i dt I
T
    (2.2) 
이다. ILF_pkpk가 IO_max의 20%인 경우 PA는 정격 부하의 5%에 불과하므로 
능동 출력 필터에서 발생하는 손실이 기존 방식에 비해 매우 작을 것임을 










2.2.2 시비율 피드포워드 
제안하는 방식에서 출력 전압 리플을 최소화하기 위해서는 능동 출력 
필터의 전류, iA가 메인 출력 컨버터의 출력 필터 인덕터 전류, iLF를 최대한 
정확히 추종하여야 한다. 일반적으로 전류를 빠르고 정확하게 추종하기 
위해서는 전류 제어가 필수적이다. 그러나 전류 제어를 위해서는 전류 
센서가 있어야 하고 이는 결국 가격 증가를 야기한다. 따라서 제안한 
방식의 이점을 극대화하기 위해서는 전류 제어 없는 리플 전류 추종이 
필요하다. 하지만 전압 피드백 제어를 통해서 리플 성분을 제거할 경우 
유한한 제어 이득과 제어 대역폭으로 인해 충분한 추종 성능을 얻지 못할 
가능성이 크다. 출력 전압에 대한 피드백 제어만을 통해 메인 컨버터에 
의해 발생하는 스위칭 리플을 충분히 저감하기 위해서는 능동 출력 
필터의 제어 대역폭이 최소 메인 컨버터 스위칭 주파수의 10배 이상이 
되어야 하고 이를 위해서는 능동 출력 필터의 스위칭 주파수가 메인 
컨버터 스위칭 주파수의 100배 이상이 되어야 하므로 일반적인 설계 
조건에서 구현하기에는 한계가 있다. 따라서 본 연구에서는 전압 피드백 
제어의 한계를 극복하고 가격 저감을 달성할 수 있는 시비율 피드포워드 
기법을 제안하고 적용하였다.  
제안하는 시비율 피드포워드 기법은 다음과 같은 과정을 통해서 
이루어진다. 메인 컨버터의 출력 필터 전류, iLF의 기울기는 메인 컨버터의 
























따라서 iA의 한 스위칭 주기 동안의 평균 전류인 <iA>의 기울기가 메인 
컨버터의 스위치가 ON인 동안 IN S P O
F
V N N V
L






와 같으면 가장 이상적으로 리플 전류를 상쇄할 수 있다. 즉, 그림 
2.6(b)와 같이 능동 출력 필터가 동작하기 위해서는 다음 식 (2.4)~식 
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    (2.8) 
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여기서 DA_ON, DA_OFF는 각각 포워드 컨버터의 스위치 ON/OFF 시 iLF를 
<iA>가 이상적으로 추종하기 위한 능동 출력 필터의 시비율을 뜻한다. 식 




가 능동 출력 필터의 정상 상태 시비율인 DA와 
같으므로 실질적으로 메인 컨버터의 스위치가 ON인 구간에는 능동 출력 
필터의 시비율을 IN S P OA
F A
V N N VL
L V
 





만큼 증가시키면 iLF의 스위칭 리플을 이상적으로 
추종하게 된다. 그러나 이를 메인 컨버터 스위치의 ON/OFF 신호를 
기반으로 구현하려면 opto-coupler와 같은 절연형 신호 전달기 소자가 
있어야 하는 등의 문제가 있다. 무엇보다 메인 컨버터의 스위칭 신호를 
이용한 방법은 메인 컨버터의 변압기 누설 인덕터 성분에 의해 발생하는 
지연과 기타 저항 성분에 의한 전압 강하, 입력 전압, VIN의 변동 등을 
V vOLF
Llk



















































그림 2.9 시비율 피드 포워드를 포함한 제안하는 시스템, 




반영하지 못한다는 문제가 있다. 일반적으로 포워드 컨버터에는 그림 
2.8의 Llk와 같은 누설 인덕터 성분을 포함하게 된다.  
이로 인해 메인 컨버터의 스위치가 ON이 되는 순간 vRec가 VINNS/NP가 
되는 데까지 시지연이 발생하게 된다. 또한, 인덕터의 기생 저항 성분과 
다이오드의 도통 전압 강하, 입력 전압 VIN의 변동 등에 의해 vRec가 
설계한 값과 달라질 수 있는데 미리 정해진 시비율 피드포워드로는 이를 
반영할 수 없다. 따라서 본 연구에서는 이를 극복하기 위해 메인 컨버터의 
2차단의 정류된 전압 vRec를 이용하여 그림 2.9와 같은 시비율 피드포워드 
기법을 구성하였다. 메인 컨버터의 스위치 상태를 바탕으로 시비율 
피드포워드를 해주는 대신 변압기 2차단의 정류된 전압 vRec를 검출하여 
제안한 시비율 피드포워드 기법을 구현하였다. 이를 적용하면 시비율 
피드포워드가 포함된 제안하는 제어 전략은 그림 2.9(a)와 같아지고 이를 
구성하기 위한 하드웨어 구조는 그림 2.9(b)와 같아진다. 여기서 vRec의 
검출 이득 KFF_DA는 식 (2.6)와 식 (2.8)의 차이인 다음 식 (2.9)을 통해 식 
(2.10)과 같이 구할 수 있다. 
 _ _ ,
A Rec













   (2.10) 
시비율 피드포워드가 포함된 vO에 대한 제어는 vO에 대한 전압 피드백 
제어와 시비율 피드포워드의 합이 최종 제어 전압이 된다. KFF_DA가 
음수이므로 두 값의 차를 구현하기 위해 다음 그림 2.10과 같은 OP-
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Amp를 이용한 감산기를 적용하였다. 이와 같은 구조에서 각각의 전압은 
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V V V
R R R R
  
     
  
 (2.11) 
R1=R2=R3=R4이면 V3는 다음 식 (2.12)와 같다. 
 3 1 2V V V    (2.12) 
이를 통해 제안한 방식은 전류 센서 없이 하나의 OP-Amp만을 추가해서 



















2.3 제안하는 다중 출력 컨버터 
2.3.1 교차 제어로 인한 전압 오차 보정을 위한 단자 간 전류 제어 
앞서 설명하였듯 다권선 변압기를 이용한 기존의 다중 출력 컨버터들은 
제어 자유도를 증가시키기 위해 추가한 직렬형 전력 변환기로 인해 
손실이 매우 증가하거나 복잡한 제어로 인해 안정적인 높은 제어 대역폭 
확보가 어려운 문제가 있었다. 이에 기존의 직렬형 방식이 아닌 병렬형 
구조와 단순한 제어로 구성한 새로운 다중 출력 컨버터를 제안한다.  
다권선 변압기의 교차 제어로 인한 출력 전압 오차는 메인 컨버터에서 
출력단으로 전달되는 전력과 실제 부하 간의 차이로 인해 발생한다. 
따라서 그림 2.11(a)와 같이 초과 전력이 인가되는 출력단에서 전력이 
부족한 출력단으로 전력을 전달하면 정상 상태에서 교차 제어에 의한 
오차를 보정할 수 있게 된다. 이 과정에서 전달되는 전류를 단자 간 
전류라 지칭하고 단자 간 전류를 이용한 다중 출력 컨버터의 구조 및 
제어 전략을 그림 2.11(b)에 나타내었다. 메인 컨버터는 출력 전압 중 
하나의 전압을 제어하고 보조 컨버터는 메인 컨버터에 의해 제어되는 
출력단과 제어되지 않는 출력단 간에 연결되어 다른 출력단의 전압을 
제어하게 된다. 제안하는 방식은 다권선 변압기의 교차 제어로 인해 정상 
상태에서 발생하는 전압 오차를 보정하기 위해 필요한 최소한의 전력 
성분만을 보조 컨버터가 감당하므로 기존의 직렬형 방식에 비해 효율 
측면에서 큰 이점을 가지게 된다 [119, 120]. 그러나 하나의 보조 
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컨버터만을 이용하여 그림 2.11과 같이 구성하는 경우 출력 1에 해당하는 
부하 변동 시 보조 컨버터가 응답을 할 수 없고 출력 2에 해당하는 부하 
변동 시 변동한 부하가 보조 컨버터를 통해 출력 1에 바로 전달되기 
때문에 부하 응답 특성이 개선되지 않는다. 또한, 스위칭 전압 리플을 
개선 할 수 없으므로 단자간 단일 보조 컨버터 구조로는 수동 소자인 





















그림 2.11 단자 간 전류를 이용한 다중 출력 컨버터(이중 출력 예시), 




2.3.2 능동 출력 필터를 이용한 단자 간 전류 제어 
앞서 2.3.1절에서 제안한 단자간 전류 방식을 개선하여 수동 소자 축소 
목표를 실질적으로 달성하기 위해서 본 절에서는 제안하는 단자 간 전류 
제어 방식과 제안하는 능동 출력 필터 방식을 융합하여 각각의 장점을 
취하는 다중 출력 컨버터를 제안한다. 제안하는 방식은 각각의 출력단에 
제안하는 능동 출력 필터가 존재하여 빠른 부하 응답과 스위칭 전압 리플 
저감이 가능하여 수동 소자 저감을 할 수 있고, 능동 출력 필터의 
전압원인 캐패시터를 공유함으로써 교차 제어에 의한 오차를 보정하기 
위한 단자 간 전류 경로가 생성되어 교차 제어에 의한 오차가 보정된다.  
제안하는 능동 출력 필터를 이용한 다중 출력 포워드 컨버터는 그림 
2.12와 같은 구조를 가진다. 제안하는 방식에서 능동 출력 필터들은 메인 
컨버터의 출력에 각각 병렬로 연결되어 있으며 하나의 캐패시터(CA)를 공


































제안하는 방식을 다중 출력에 적용하는 경우 그림 2.6과 다르게 능동 
출력 필터로 IA1, IA2, …, IAN 만큼 DC 전류가 흐르게 된다. 이는 다권선 
변압기의 교차 제어로 인한 오차를 보상하기 위한 전류 성분으로 ILF1-IO1와 
ILF2-IO2, …, ILFN-ION의 값을 가지며 정상 상태에서 이들 전류의 합은 0이 
되고 교차 제어에 의한 전압 오차가 제거된다. N=2인 경우의 예를 그림 
2.13에 간략히 도시하였다. 
제안한 다중 출력 컨버터의 제어 전략은 단일 출력 컨버터의 제어 























제어하고 메인 컨버터는 능동 출력 필터의 에너지 저장용 캐패시터, CA의 
전압, vA를 제어한다. vA가 일정하면 전체 부하의 합과 메인 컨버터에서 
출력으로 전달되는 전력의 합이 같아지므로 자동적으로 단자 간 전류가 
제어된다. 이를 통해 출력의 개수와 상관없이 동일한 제어 전략을 적용할 














 w/ proposed method  
(d) 
그림 2.13 제안하는 능동 출력 필터가 적용된 이중 출력 컨버터의 
간략화된 주요 파형, (a) 출력단 1에 대한 주요 파형, 
(b) 출력단 2에 대한 주요 파형, (c) 출력단 1에 대한 능동 출력 필터 



































제 3 장 컨버터 설계 및 효율 분석 
본 장에서는 2장의 결과를 바탕으로 제안하는 컨버터를 설계한다. 제안
하는 방식은 단자 간 전류의 크기에 따라 효율이 변하게 되므로 제안하는 
방식의 이점을 가지는 구간을 분석하고 이를 기반으로 효율을 분석하여 
기존 방식들과 비교한다.  
3.1 컨버터 설계 
제안하는 다중 출력 컨버터는 데스크톱 PC용 전원을 대상으로 하고 
있다. 따라서 본 연구에서는 입, 출력 전압 및 주요 규격, 스위칭 주파수 
및 제어 대역폭 등을 Intel 社가 제공하는 표 1.1을 기반으로 표 3.1과 같이 
선정하였다. 이를 바탕으로 12 V에 해당하는 출력을 내는 단일 출력 
시스템과 5 V, 12 V를 내는 이중 출력 시스템 두 가지 구성에 대해 연구를 
진행하였다. 제안하는 방식을 단일 출력과 이중 출력 시스템을 통해 
검증하는 이유는 다음과 같다. 우선 다권선 변압기의 출력 개수의 증가에 
따른 누설 인덕터의 인덕턴스 증가로 인한 손실 문제이다. 본 연구에서 
구성한 변압기의 2차단 누설 인덕터의 인덕턴스는 5 V 출력단과 12 V 
출력단이 각각 약 320 nH와 350 nH로 1차단 자화 인덕터의 인덕턴스 









인 것을 고려하면 이들 누설 인덕터에서 발생하는 
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표 3.1 설계 조건 
변수 기준 비고 
VIN 380 [V]  
VO1 5 [V]  
VO2 12 [V]  
VA 20 [V]  
IO1_max 20 [A]  
IO2_max 20 [A]  
ΔVO1_sw_max ±250 [mV] ±5% of VO1 
ΔVO2_sw_max ±600 [mV] ±5% of VO2 
ΔVO1_Tr_max 50 [mV] 1% of VO1 
ΔVO2_Tr_max 120 [mV] 1% of VO2 
ΔIO1_max 6 [A] 30% of IO1_max 
ΔIO2_max 12 [A] 60% of IO2_max 
FsF 50 [kHz]  
FsA1 500 [kHz]  
FsA2 500 [kHz]  
fCF 4 [kHz] < 1/10th of FsF 
fCA1 23 [kHz] < 1/20th of FsA1 




손실이 5 V, 20 A 출력과 12 V, 20 A 출력에 대해 각각 약 3.7 W와 4.8 W이고 
이는 부하 전력의 약 3.7%와 2%에 해당하는 손실을 발생시키고 있는 
것을 알 수 있다. 일반적으로 다권선 변압기는 출력의 개수를 
증가시킬수록 누설 인덕터의 인덕턴스가 커지고 권선수가 매우 작은 경우 
권선수 대비 누설 인덕터의 인덕턴스가 커지는 것을 고려하면 3.3 V, 
20 A인 출력을 다권선 변압기를 통해 구성할 경우 3.3 V 출력단의 누설 
인덕터로 인한 손실이 유의미해질 수 있는 것을 간단한 손실 분석을 통해 
예상할 수 있다. 따라서 데스크톱 PC용 전원은 다권선 변압기를 이용하여 
삼중 이상의 출력으로 구성하기에는 적합하지 않다고 볼 수 있다. 실제로 
데스크톱 PC용 전원은 12 V1DC, 12 V2DC, -12 VDC, 5 VDC, 3.3 VDC, 
5 VSB(Stand by)등의 전압을 요구하고 있으나 하나의 다권선 변압기로 
모든 전압을 출력하기에는 구조적인 문제가 있어서 주 전력인 12 V를 
중심으로 한 개, 혹은 두 개의 전압을 출력한 뒤 직렬 DC-DC 컨버터를 
추가하는 방식을 주로 사용하고 있다. 또한, 안정성 측면에서 제안하는 
방식은 출력의 개수가 적을수록 불리한 조건이기 때문에 단일 출력과 
이중 출력에 대한 검증으로 제안하는 제어 전략의 안정성을 충분히 보일 
수 있다. 출력 개수에 의한 안정성 분석은 부록 A에 첨부하였다.  
VA의 경우 능동 출력 필터의 시비율이 0.5 부근이 될 수 있도록 하는 
것이 일반적으로 유리하다. 5 V와 12 V 출력을 내는 시스템을 예로 들면 
VA가 17 V인 경우에 두 출력단의 능동 출력 필터의 시비율이 각각 약 
0.3과 0.7로 시비율을 고려한 최적점이라 볼 수 있다. 그러나 본 
연구에서는 이보다 높은 전압인 20 V를 VA로 선정하였다. 그 이유는 CA에 
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저장되는 에너지가 전압의 제곱에 비례하므로 17 V에 비해 20 V로 
선정하는 경우 시비율의 변화는 크지 않으나 저장되는 에너지가 약 40% 
증가하므로 향후 과제에서 다뤄지는 Hold-Up 캐패시터로의 활용이나 
경부하 동작 시 전력 공급원으로의 활용이 유리해지기 때문이다.  
능동 출력 필터의 제어 대역폭을 능동 출력 필터 스위칭 주파수의 
1/10이 아닌 1/20 이하로 선정한 이유는 스위칭 주파수의 1/10로 선정할 
경우 능동 출력 필터의 제어 대역폭과 메인 컨버터의 스위칭 주파수가 
같은 영역에 있고 이로 인해 스위칭 노이즈로 인한 오동작이 있을 수 
있으므로 이를 방지하기 위함이다.  
 
3.1.1 토폴로지 선정 
포워드 컨버터는 적용 분야에 따라 다양한 변형 회로가 존재한다. 이는 
변압기의 자화 인덕턴스에 저장되는 에너지를 리셋하는 방법에 따라 
나뉘게 되는데, 본 연구에서는 데스크톱 PC의 전원용으로 많이 사용되는 
2-스위치 포워드 컨버터를 선정하여 그림 3.1과 같이 구성하였다. 2-스위치 
포워드 컨버터는 변압기의 자화 인덕터를 리셋 하는 동안 변압기 1차단 
스위치에 걸리는 전압의 최대치가 컨버터의 입력 전압으로 
고정(Clamping)된다. 전력용 MOSFET 소자의 경우 허용 전압이 
높아질수록 가격이 기하급수적으로 높아지기 때문에 스위치에 인가되는 
최대 전압이 입력 전압의 두 배 이상으로 높아지게 되는 다른 방식은 
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부적절하다고 볼 수 있다. 또한, 2개의 스위치로 인해 하나의 스위치에 
쇼트가 발생해도 다른 스위치를 통해 사고를 방지할 수 있으므로 
상대적으로 안전하다는 장점도 있다. Active clamp를 이용하여 리셋하는 
방식의 경우 스위칭 손실이 크게 줄어 고속 스위칭이 가능하다는 이점이 
있으나 앞서 설명한 바와 같이 입력 전압의 두 배 이상의 전압이 
스위치에 걸리게 되므로 계통을 입력으로 하는 off-line 컨버터에 
사용하기에는 적절하지 않다.  
 TV용 전원 등에 많이 사용되는 LLC 컨버터와 같은 공진형 컨버터의 
경우 출력단의 정류된 정현파 형태의 전류로 인해 DC 전류에 비해 약 
1.4배 증가하는 전류 첨두치로 인해 능동 소자의 정격이 더 큰 소자를 
사용해야 한다는 문제가 있다. TV의 경우 전력 용량도 데스크톱 PC에 
비해 작고 출력 전압이 약 20 V 내외로 높으므로 전류가 작아 이러한 
전류 형태가 큰 문제가 되지 않는다. 그러나 데스크톱 PC용 전원은 12 V 
NP
VIN



































그림 3.1 제안한 방식의 실험 검증을 위한 하드웨어 회로 구성. 
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이하에 고전류이기 때문에 부적합하다. 데스크톱 PC용 전원장치 중에도 
도통 손실을 줄이기 위해 RDSON이 작은 고가의 동기(Synchronous) 정류기를 
사용하여 LLC 컨버터를 구성한 경우도 있긴 하나, 최소 600 W에서 1 kW 
이상의 고용량, 고가의 PC용 전원에 적용이 한정된다. 즉, LLC를 이용한 
PC용 전원은 가격이 크게 주요하지 않은 효율 우선의 하이엔드 시장에 
















3.1.2 능동 소자 선정 
2장의 결과를 바탕으로 표 3.1을 만족하는 컨버터를 설계하였고 
시스템의 전압과 전류를 고려하여 그림 3.1에 나타낸 능동소자를 표 3.2와 







표 3.2 선정한 능동 소자와 그 주요 특성. 
구분 종류 전압 용량 [V] 전류 용량 [A] 
QF IRFBC40 600 6 
QA FDD6680AS 30 55 
Qsync FDP16AN08A0 75 58 
Dres STTH2L06 600 2 




3.1.3 수동 필터 설계 
제안하는 방식은 메인 컨버터의 출력 수동 필터의 크기를 줄일 수 있는 
대신 능동 출력 필터 구성을 위한 수동 필터가 추가된다. 따라서 제안한 
방식을 통한 수동 필터 저감이 유효한지를 확인하기 위하여 본 절에서는 
제안하는 방식을 적용한 시스템의 수동 필터를 설계하고 기존 방식에서의 
수동 필터와 비교하였다. 비교군으로는 일반형 포워드 컨버터 방식과 
직렬형 DC-DC 컨버터 방식을 구성하여 비교하였다.  
각각의 인덕턴스 및 캐패시턴스 등은 비교를 용이하게 하기 위해 
스위칭 주파수와 각 소자의 값을 정규화(Normalize)하여 진행하였다. 
정규화 기준은 일반적인 단일 포워드 컨버터에 대해 ILF_pkpk/IO_max가 0.1이 
되는 값을 기준으로 LF, FsF, KAP를 각각 1로 정규화 하였다.  
 
3.1.3.1 인덕터 설계 
자성 소자의 코어를 선정하는 방법은 다양하지만 본 연구에서는 [121]에 
나와 있는 다음 식 (3.1)을 바탕으로 필터 인덕터의 코어를 설계하였다.  
 
2
min .AP pkAP K LI  (3.1) 
여기서 AP(Area Product)는 인덕터 코어의 단면적과 권선을 위한 면적의 
곱으로서 자성 소자 코어의 고유한 값이다. 단위가 길이의 네 제곱이기 
때문에 직접적인 부피나 크기를 나타내지는 않지만, 상대적인 비교가 
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가능하므로 본 연구에서는 이 값을 기준으로 제안한 방식과 기존의 
직렬형 DC-DC 방식 간의 인덕터 코어의 부피 저감을 비교하였다. 
우선 제안한 방식을 통한 메인 컨버터의 출력 인덕터의 저감 가능성에 
대해 분석하였다. 제안한 방식에서 능동 출력 필터가 메인 컨버터 출력 
인덕터 전류 리플을 상쇄시키므로 전류 리플에 대한 제약 없이 LF의 
인덕턴스를 줄일 수 있다. 물론 이로 인해 커지는 전류 최대값이 선정한 
능동 소자의 정격 전류 용량을 벗어나거나 RMS 전류 증가로 도통 손실이 
증가할 수 있으나 이는 컨버터 설계 조건에 따라 상이하므로 본 
연구에서는 능동 소자의 정격을 고려하여 전류의 첨두치가 정격 부하 
전류의 120% 미만이 되는 것을 기준으로 인덕터 저감 한계를 분석하였다. 
포워드 컨버터에서 출력 필터 인덕터 전류의 첨두치는 다음 식 (3.2)를 
만족해야 한다. 여기서 ILF_pkpk는 식 (3.3)과 같고 Isw_rate는 능동 소자의 정격 
전류이다. 




LF pk O LF pkpk sw rateI I I I    (3.2) 
 _ (1 ) .
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   (3.3) 
 이를 이용하여 최소 LF를 구하면 다음 식 (2.2)와 같다. 
 _ min
_ _ _ max
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AP K L I D T
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    (3.5) 
ILF_pkpk=0.1·IO_max인 지점을 기준으로 정규화한 APF_min를 도시하면 그림 
3.2와 같다. 능동 소자의 정격 전류가 허용하는 범위내에서는 인덕터 
코어의 축소 설계가 가능하다는 것을 알 수 있다. 따라서 제안하는 방식은 
최대 출력 전류 대비 인덕터 전류의 첨두치 진폭 비율을 크게 설계할 수 
있는 시스템에 더 효과적이라 할 수 있다.  
다음으로 직렬형 DC-DC 컨버터 구성과 제안하는 시스템에서 추가되는 
필터 인덕터의 최소 AP를 구하였다. 직렬형 DC-DC 컨버터의 
인덕터(LPR)와 제안하는 시스템의 능동 출력 필터의 인덕터(LA)에 흐르는 
 











































전류 첨두치(ILPR_pk, ILA_pk)는 각각 다음 식 (3.6) 및 식 (3.7)과 같다. 
 _ _ max _
1
2
LPR pk O LPR pkpkI I I   (3.6) 
 _ _ max _
1
2
LA pk A LA pkpkI I I   (3.7) 
제안한 방식과 직렬형 DC-DC 방식의 보조 컨버터들의 스위칭 주파수, FsA, 
FsPR가 앞서 언급한 정규화 기준점에서 메인 포워드 컨버터의 스위칭 
주파수, FsF의 10배이고 보조 컨버터들의 필터 인덕터, LA, LPR의 인덕턴스 
값이 메인 포워드 컨버터의 인덕터, LF의 인덕턴스 값의 1/10이라 가정하면 
LF와 FsF에 따라서 포워드 컨버터의 최소 AP인 APF_min값과 능동 출력 
필터와 직렬 DC-DC 회로들의 최소 AP인 APAOF_min, APPR_min 값들이 
식 (3.1)을 기준으로 다음 그림 3.3과 같이 정해진다.  










그림 3.3 메인 컨버터의 스위칭 주파수(FsF)와 메인 컨버터 필터 
인턱턴스(LF)에 따른 보조 컨버터 인턱터의 AP_min 비교, 
(a) 제안하는 방식 (단일 출력, IA_max=0), (b) 제안하는 방식 




아닌 능동 출력 필터 간에 흐르는 전류, IA에 의해서 전류 최대치가 
결정된다. 단일 출력의 경우 정상 상태에서 이 값은 0이며 다중 출력의 
경우 교차 제어에 의한 오차 성분이 IA가 된다. 그림 3.3(a)는 IA_max=0인 
상태이고 그림 3.3(b)는 IA_max=0.5IO_max인 상태의 결과를 나타낸다. 메인 
컨버터의 인덕터 AP 대비 직렬형 DC-DC 방식의 인덕터 AP가 10~30%인 
반면 제안한 방식의 단일 출력에서는 1~2%, 다중 출력인 경우에도 3~15% 
정도로 크게 축소할 수 있음을 알 수 있다. 또한, 다중 출력에서도 적절한 
제어를 통해 IA_max를 축소 시킬 경우 그 값에 따라 단일 출력의 경우와 
유사한 수준의 작은 AP를 가지는 코어로 제안한 능동 출력 필터의 
인덕터를 구성할 수 있다. 이러한 장점을 기반으로 하여 제안한 방식에서 
 
그림 3.4 제안한 방식에서 메인 컨버터의 스위칭 주파수(FsF)와 









































메인 컨버터의 인덕터를 포함한 전체 AP를 그림 3.4에 나타내었다. 
그림에서 알 수 있듯 LF의 인덕턴스를 줄여도 인덕터 전류 최대치가 
스위치의 정격 전류를 벗어나지 않는다면 전체 시스템의 AP가 기존 방식 




















3.1.3.2 캐패시터 설계 
출력 필터의 캐패시터는 스위칭 전압 리플과 부하 변동 시 전압 변동 
폭을 결정하게 되므로 이들 두 가지 기준을 바탕으로 선정하게 된다. 
 
① 부하 변동을 고려한 캐패시터 
제안한 제어 전략을 도입하면 그림 2.6에 나와있듯 능동 출력 필터의 
빠른 부하 응답을 통해 출력 전압 변동을 최소화하게 된다. 일반적으로 
선형 전압 제어기를 사용하는 컨버터의 부하 변동 시 최대 전압 변동 
폭은 다음 식 (3.8)과 같이 정해진다 [14]. 여기서 fCrt는 제어 대역폭을 
증가시켜도 부하 변동 시 전압 변동폭이 감소하지 않기 시작하는 지점의 
주파수로 식 (3.9)와 같이 결정된다. 시스템의 제어 대역폭이 fCrt 이상이면 








O O C Crt
O Tr O C O C
CO O C Ctr
R C f
I I f f
V C f C f
R I f f
 












  (3.9) 
여기서 RCO는 출력 캐패시터의 기생 저항 성분(Equivalent series resistor)을 
의미하고 fC는 전압 제어 루프의 대역폭을 의미한다. 본 연구에서는 출력 
캐패시터를 최소화하였기 때문에 fC<fCrt의 조건에 해당한다. 이를 토대로 
부하 변동 시 전압 변동폭을 고려한 최소 출력 캐패시터 CO_Tr_AOF_min 의 
값은 다음 식 (3.10)과 같이 정해진다. 
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제어 대역폭, fCA가 능동 출력 필터의 스위칭 주파수, FsA에 비례하면 
제안하는 컨버터의 최소 출력 캐패시터의 값과 단일 포워드로 구성한 
컨버터의 최소 출력 캐패시터의 값은 다음 식 (3.11)과 같이 결정된다. 
 _ _ _ min _ _ _ min .
sF





  (3.11) 
여기서 FsF와 FsA는 각각 포워드 컨버터의 스위칭 주파수와 능동 출력 
필터의 스위칭 주파수를 나타낸다. 결과적으로 메인 컨버터의 스위칭 
주파수와 능동 출력 필터의 스위칭 주파수의 비율만큼 출력 캐패시터의 
값을 줄일 수 있게 된다. 
 
② 스위칭 리플을 고려한 캐패시터 
제안한 방식을 적용하면 출력 캐패시터로 인가되는 전류, iCO를 저감할 
수 있어 스위칭 리플 규제를 만족하기 위한 캐패시터 크기를 줄일 수 
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
    (3.12) 
여기서 ΔVO_sw≤ΔVO_sw_max를 만족해야 하며 이를 기반으로 스위칭 전압 
리플을 고려한 출력 캐패시터를 설계하면 다음 식 (3.13)과 같다. 
 























RCO가 매우 작아 식 (3.13)에서 _ _ max














 으로 가정 할 수 있으며 이를 바탕으로 스위칭 전압 
리플을 고려한 캐패시턴스는 제안하는 방식을 통해 기존에 방식에 비해 
다음 식 (3.14) 및 식 (3.15)와 같이 줄어들게 되며 그 축소 비율인 식 
(3.15)의 KCO_sw를 FsA/FsF 및 LA/LF에 따라 그림 3.5에 나타내었다.  
 _ _ _ min _ _ _ _ min ,O sw AOF CO sw O sw CFC K C  (3.14) 
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이때, DA 및 DF는 일반적인 포워드 컨버터의 설계와 능동 출력 필터의 
동작 범위를 고려하여 DA=0.5, DF=0.25로 가정하여 분석하였다. 일반형 
포워드 방식 대비 최소 출력 캐패시터의 크기 비율인 KCO_sw가 능동 출력 
필터의 스위칭 주파수의 제곱에 반비례하게 감소하므로 작은 능동 출력 
필터 인턱터로도 출력 캐패시터를 줄일 수 있음을 확인하였다. 능동 출력 
필터의 위와 같은 두 가지 기능을 통해 부하 변동 시 전압 변동 폭 
규제와 스위칭 전압 리플 규제를 만족하기 위한 캐패시터 값이 각각 
정해지고 최종적인 출력 캐패시터의 캐패시턴스는 식 (3.10)과 식 (3.13) 중 
큰 값인 다음 식 (3.16)과 같이 결정된다. 












3.1.3.3 능동 출력 필터의 캐패시터 
제안하는 방식을 적용할 경우 출력 캐패시터 이외에 능동 출력 필터의 
전압원으로 사용하는 캐패시터가 필요하다. 능동 출력 필터의 전압원으로 
사용하는 캐패시터인 CA는 구조상 메인 컨버터의 출력 캐패시터보다 더 
높은 내압을 요구하므로 단점이 될 수 있다. 따라서 이를 최소화하기 위해 
능동 출력 필터의 캐패시터 최소값에 대한 분석을 진행하였다. CA의 최소 
캐패시턴스는 식 (3.10)를 기반으로 다음 식 (3.17)과 같은 설계 기준을 
가진다.  











±5%의 규제가 있는 출력 전압과 다르게 ΔVA_Tr_max에 대해서는 설계 
규제가 없으므로 더 큰 전압 변동 폭으로 설계가 가능하고 결과적으로 더 
작은 캐패시턴스를 가지는 캐패시터로 설계가 가능하다. 또한, vA에 대한 
스위칭 리플 규제가 없으므로 기생 저항이 큰 전해 캐패시터를 사용해도 
되므로 가격 측면에서 이점이 있을 수 있다. ΔVA_Tr_max 값을 VA의 20%, 즉, 
ΔVA_Tr_max=0.2VA로 선정하는 경우 일반형 포워드 컨버터의 부하 변동 시 
전압 변동을 고려한 최소 출력 캐패시턴스인 CO_Tr_CF_min에 비해 다음 식 
(3.18) 만큼 축소된 캐패시터로 설계가 가능하다. 
 _ _ min _ _ _ min
5
20





3.1.4 수동 소자 선정 
3.1.4.1 인덕터 코어 선정 
앞서 분석한 인덕터 코어 설계 기준을 기반으로 인덕터를 설계하였다. 
인덕터를 설계하는 기준은 다음과 같다. 우선 식 (3.2)에서 식 (3.5)를 
바탕으로 스위치의 전류 정격을 만족하는 메인 컨버터의 인덕턴스 
최소값과 AP를 구하고 인덕터의 코어를 선정하였다. 그 결과를 다음 표 




표 3.3 인덕터 설계 결과 
인덕터 인덕턴스 및 코어 
LF (일반 포워드) 50 μH (PQ4040) 
LF (제안한 방식) 27 μH (PQ3535) 
LF (직렬 DC-DC) 27 μH (PQ3535) 
LA (제안한 방식) 2.5 μH (PQ2620) 




3.1.4.2 캐패시터 선정 
출력 캐패시터의 경우 식 (3.16)을 기준으로 다음 그림 3.6 및 그림 
3.7과 같은 최소값이 결정된다. 이를 바탕으로 하드웨어 구성 시 추가로 
발생하는 기생 저항 성분 등을 고려하여 캐패시턴스를 표 3.4와 같이 
선정하였다. 일반형 포워드 컨버터의 경우 세라믹 캐패시터만으로 
구성하기에 1 mF이라는 최소 용량은 가격 측면에서 부담될 수 있기 
때문에 전해 캐패시터와 혼합하여 구성하였다. 또한, 전해 캐패시터의 


















































































표 3.4 캐패시터 설계 결과 
캐패시터 종류 및 개수 RMS전류 허용치 
CO1, CO2 
(제안한 방식) 
각각 4 47 [μF] (Ceramic capacitor) 4 6 [A] 
CO1, CO2 
(일반형 포워드) 
각각 6 47 [μF] (Ceramic capacitor) 6 6 [A]  
각각 2 6.8 [mF] (Electrolytic capacitor) 2 2.6 [A] 
CO1, CO2 
(직렬 DC-DC) 
각각 4 47 [μF] (Ceramic capacitor)  4 6 [A] 
CA 
22 [μF] (Ceramic capacitor) 5 [A]  
2 2.2 [mF] (Electrolytic capacitor) 2 1.4 [A] 
CPR1, CPR2 
(직렬 DC-DC) 
각각 22 [μF] (Ceramic capacitor) 5 [A] 




선정한 캐패시터가 가지는 RMS 전류 제한치를 만족하여야 하므로 각 
캐패시터로 인가되는 RMS 전류를 구하였다. 각 캐패시터로 흐르는 
RMS를 구하는 방법은 다음과 같다. 불연속 전류가 흐르는 CA를 제외한 
나머지 캐패시터의 RMS 전류는 평균값이 0인 삼각파를 이루므로 해당 
인덕터 전류 첨두치 진폭의 1 2 3 배의 값이다 [17]. CA로 흐르는 RMS 
전류는 다음 그림 3.8(a), (b)에 도시한 iCA1과 iCA2에 의해 그림 3.8(c)와 같이 
복잡한 전류가 주입된다. 여기서 iCA1, iCA2는 각각의 출력단에서 CA로 
인가되는 전류로써 iCA1=-DA1iA1, iCA2=-DA2iA2이고, iCA=iCA1+iCA2이다. 각각의 
전류의 형태가 IA의 크기와 시비율 등에 따라 달라지므로 RMS 전류가 
가장 커지는 최악의 경우(Worst case)를 가정하여 그림 3.8(d)와 같이 
흐른다고 가정하여 분석하였다. 여기서 I_pkpk1 및 I_pkpk2는 다음 식 (3.19)~식 
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  (3.22) 
이를 바탕으로 CA로 흐르는 RMS 전류를 구하면 다음 식 (3.23)과 같다 
[17]. 
 2 2
_ _ 1 1 _ 2 2
1 1
3 3
CA RMS pkpk A pkpk AI I D I D   (3.23) 
이를 기반으로 각각의 캐패시터로 흐르는 RMS 전류를 구한 결과는 
다음과 같다. 제안하는 방식에서 CO1, CO2로 인가되는 RMS 전류가 각각 약 
1 A, CA로 인가되는 RMS 전류가 약 2 A, 직렬형에서 CPR1, CPR2로 인가되는 
RMS 전류가 약 2 A, 일반형 단일 포워드 컨버터에서 CO1, CO2로 인가되는 
RMS 전류가 약 1 A 이므로 표 3.4에 정리한 전해 캐패시터의 허용 RMS 







3.1.5 수동 소자의 부피 
앞서 설계한 수동 소자들을 바탕으로 제안한 방식과 기존의 방식의 
경우에 수동 소자가 차지하는 부피를 비교하여 다음 표 3.5에 나타내었다. 
전체 수동 소자가 차지하는 부피를 구해보면 일반형 포워드 방식이 
117.7 cm3인 것에 비해 제안하는 방식은 일반 PQ 형 코어 적용 시 95cm3, 
SMD 형 인덕터 적용 시 80.4cm3으로 최소 약 19%에서 최대 약 32% 정도 
저감이 가능한 것을 알 수 있다. SMD 형 인덕터는 다음 그림 3.9와 같이 
코어와 권선을 하나의 형태로 양산한 것으로 부피가 작다는 이점이 
있으나 인덕턴스와 전류 용량을 키우기 어려워 메인 전력을 감당하는 
메인 컨버터의 필터 인덕터나 직렬형 DC-DC의 인턱터로는 적용이 어렵다. 
그러나 제안하는 능동 출력 필터의 인덕터는 인덕턴스와 전류 용량이 
작으므로 적용이 가능하다. 이를 바탕으로 그림 3.10에 제안하는 방식과 
기존 방식들에서의 수동 소자의 부피를 비교하였다. 
표 3.5 수동 필터 소자 부피  
인덕터 코어 캐패시터 
Type 부피 [cm3/개] Type 부피 [cm3/개] 
PQ4040 45.4 








16 V 47 μF 
(세라믹, Murata) 
0.002 
PQ2620 10.1   
IHLP-3232DZ  
(SMD inductor) 

















































































Inductor Capacitor Inductor+Capacitor  
그림 3.10 수동 소자 부피 비교  
(CF: 일반형 포워드 방식, PR: 직렬 DC-DC 방식, 




3.2 단자 간 전류를 고려한 설계 
3.2.1 단자 간 전류 분석 
일반형 다중 출력 포워드 컨버터(그림 1.6)에서 교차 제어에 의한 
오차에 대한 분석과 제안한 단자간 전류 보정에 대한 분석 [120, 122-
125]을 응용, 확장하여 제안하는 능동 출력 필터를 이용한 시스템에서의 
단자 간 전류에 대한 분석을 진행하였다. 제안한 시스템의 포워드 
컨버터에서 각 출력으로 전달되는 전류와 해당 출력단 부하 전류 사이의 
오차를 발생시키는 요소들을 그림 3.11에 나타내었다.  
그리고 이를 기반으로 포워드 컨버터의 시비율 및 능동 출력 필터들의 
시비율 등에 의해 정해지는 단자 간 전류를 구하기 위해 식 (3.24)~식 
(3.27)을 유도하였다. 이를 동시에 만족하는 값을 구하기 위해 MATLAB 
시뮬레이터의 ‘solve’ 함수를 이용하여 구하였고 그 결과를 그림 3.12와 
그림 3.13에 도시하였다. 그림 3.12에는 변압기의 권선비 오차와 부하 
전류에 따른 전류를 나타내었고, 그림 3.13에서는 출력 전압 및 부하 
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그림 3.12에서 알 수 있듯 정상 상태에서 교차 제어에 의한 오차는 
변압기의 권선비 오차와 부하의 크기에 선형적인 관계를 가지고 있다. 








설계하였다는 의미가 아니라 변압기의 유효 권선비 (Effective turn ratio), 
출력단 누설 인덕터에 의한 유효 시비율 등을 고려한 값이다. 그림 3.13은 
변압기의 권선비가 NP:NS1:NS2 = 56:7:3인 조건에서 각 출력 전류의 크기에 














3.2.2 기준 전압 조정 기법 
앞서 분석하였듯 제안한 단자간 전류 보정 기법은 부하 전류의 상태에 
따라 단자간 전류의 크기가 달라지게 된다. 이로 인해 단자 간 전류가 
커지면 경우에 따라서는 제안한 방식이 직렬형 DC-DC 컨버터 방식보다 
효율적인 이점을 가지지 못할 수 있다. 따라서 이를 방지하기 위해 기준 
전압 조정 기법을 도입할 수 있다.  
앞서 분석하였듯 교차 제어로 인한 전류 오차는 출력 전압에 따라서도 
바뀌게 되므로 단자 간 전류를 최소화할 수 있도록 기준 전압 자체를 
변경하는 방법을 적용하고 분석하여 정규화된 출력 전압을 기준으로 부하 
 




























































































































































조건에 따라 그림 3.14에 나타내었다. 출력 전류 IO1, IO2에 대해 각각 1, 10, 
20 A의 전류로 흐른다 가정하여 9가지 경우에 대해 분석하였다. 그림에서 
알 수 있듯 기준 전압에서 ±2% 이내의 전압 조정만으로도 단자 간 전류, 




















3.3 효율 분석 
본 절에서는 제안하는 전력 변환 회로가 기존의 방식들보다 어느 정도 
효율적 이점이 있는지 알아보고 제안한 시스템의 이점이 최대화되는 메인 
전력 변환 회로와 능동 출력 필터의 스위칭 주파수 등의 변수를 선정하기 
위하여 손실 분석을 통한 효율 예측을 진행한다. 손실 분석은 근사화를 
기반으로 하기 때문에 실제 결과와 차이가 있을 수 있지만, 대략적인 
추세를 확인할 수 있어 많이 사용되고 있다. 본 연구에서는 전력용 반도체 
제조사가 제공하는 가이드[16]와 일반적인 손실 분석 방법[17]을 기반으로 
진행하였다.  
효율 비교를 위하여 표 3.3의 결과를 바탕으로 380 V 전압을 입력으로 
하여 12 V와 5 V의 전압에 대해 각각 최대 20 A의 출력을 낼 수 있는 350-
W급 다중 출력 포워드 컨버터 회로를 선정하여 진행하였다. 효율 분석을 
위한 주요 소자의 값과 특성을 표 3.6 ~표 3.9에 정리하였다.  
 
 
표 3.6 MOSFET 소자 특성 
종류 내압 [V] Rdson mΩ] Coss [pF] Qrr [nC] tr [ns] tf [ns] 
IRFBC40 600 120 160 3800 17 28 
FDD6680AS 30 8.6 350 11 6 12 





표 3.7 Diode 소자 특성 
종류 내압 [V] VF [V] 
STTH2L06 600 0.85 
STPS20H100C 100 0.64 
 
표 3.8 인턱터 코어 특성 
종류 Ac [mm2] Le [mm] 
EER4042 154 96.3 
PQ4040 174 101.9 
PQ3535 162 87.9 
PQ3230 142 74.6 
PQ2620 113 46.3 
 
표 3.9 기생 성분 특성 






RLF1, RLF2 5 5 5 
RLA1, RLA2 15 - - 




효율 분석은 일반형 다중 출력 포워드 컨버터와 스위칭 주파수를 높인 
일반형 다중 출력 포워드 컨버터, 직렬형 DC-DC 컨버터 방식, 능동 출력 
필터를 이용한 제안한 방식을 바탕으로 비교 분석한다. 이를 위해 우선 
다권선 변압기로 이뤄진 메인 컨버터의 효율을 스위칭 주파수와 부하의 
크기에 따라 분석하였고 이를 그림 3.15에 나타내었다. 이를 기반으로 
메인 컨버터의 효율과 수동 필터 설계, 능동 소자 정격 등을 고려하여 
스위칭 주파수를 50 kHz로 선정하였다. 스위칭 주파수를 높인 일반형 
포워드의 스위칭 주파수는 150 kHz로 선정하였다. 이유는 스위칭 주파수의 
제곱에 반비례하여 감소하는 스위칭 리플의 특성을 고려하였을 때 
 








































제안하는 방식(약 1/10로 스위칭 리플 저감)과 유사한 수준으로 출력 












방식의 능동 출력 필터 회로의 스위칭 주파수는 메인 컨버터 스위칭 
주파수의 10배인 500 kHz로 선정하였다. 이를 바탕으로 앞서 언급한 
방식들의 효율을 비교하여 그림 3.16에 나타내었다. 제안한 방식과 직렬형 
방식은 동일한 소자를 이용하여 보조 컨버터 회로를 구성하였다. 그림 
3.16(a)는 일반형 포워드 컨버터를 50 kHz로 구동시킨 경우와 제안한 
방식(포워드 50 kHz, 능동출력필터 500 kHz)과의 효율 비교이고 그림 
3.16(b)는 일반형 포워드 컨버터를 150 kHz로 구동시킨 경우와 제안한 





그림 3.16 제안한 방식(AOF)과의 효율 비교 분석 결과, 
(a) 50 kHz 일반형 다중 출력 포워드(F_50), (b) 150 kHz 일반형 다중 출력 




3.16(c)에서는 제안하는 방식과 직렬형 방식(포워드 50kHz, 벅 500 kHz)을 
비교하였으며 직렬형 방식에 비해 제안한 방식의 효율이 대부분 영역에서 
높으며 부하가 커질수록 효율 차이가 커져 최대 약 4% 이상 높은 것을 
알 수 있다. 다만 능동 출력 필터로 흐르는 전류가 커질수록 이러한 
이점이 줄어들게 되는데 이 단자 간 전류가 두 번의 전력 변환 과정을 
거치며 손실을 발생시키기 때문이다. 이러한 효율 감소를 최소화하고자 
한다면 앞서 3.2절에서 진행한 단자 간 전류를 줄이기 위한 전압 기준치 
변경 등의 기법을 적용하여야 할 것이다. 
84 
 
제 4 장 소신호 분석 및 제어기 설계 
시스템의 안정성을 확보하고 제어기 최적화를 통한 출력 캐패시터 최소
값 선정 등을 위해 제안한 방식의 소신호 모델을 분석한다. 제안하는 방식
은 기존의 시스템과 달리 메인 컨버터의 제어와 능동 출력 필터의 제어가 
서로 재귀적 관계(Recursive)에 있으므로 안정성 분석이 필수적이다. 그러
나 제안하는 시스템을 일반적으로 많이 사용하는 평균 모델에 근거한 소
신호 분석을 통해 분석할 경우 과도하게 복잡해지고 제어기 설계가 어려
워지는 문제가 발생한다(부록 A). 따라서 본 연구에서는 제안하는 시스템
을 근사화할 수 있는 조건을 제시하고 일반적인 소신호 분석 방법을 통한 
결과, 제안하는 근사화 방법을 통한 결과, PSIM의 AC sweep기능을 이용한 
소신호 전달 특성 분석 결과를 비교하여 제안하는 근사화 분석 방법의 타
당성을 검증하고 시스템의 안정성을 확보한다. 
4.1 시스템 근사화를 통한 소신호 모델 
제안하는 방식의 소신호 모델은 일반적인 방식에 비해 분석이 복잡하고 
직관적이지 못하다. 이중 출력의 경우 일반적인 소신호 분석 방법을 통해 
분석이 가능하기는 하나 최종 제어 루프의 전달 함수에 이르는 과정이 
복잡하고 모든 제어 루프가 서로 재귀적 관계에 있는 특성상 이를 
기반으로한 제어기 설계가 매우 복잡하다(부록 A). 이에 본 연구에서는 
제안하는 시스템을 근사화하여 제어기 설계를 용이하게 하였다.  
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4.1.1 단일 출력 
제안하는 단일 출력 시스템을 다음 그림 4.1에 나타내었다. 




















그림 4.1 제안하는 능동 출력 필터의 구조. 
4.1.1.1 능동 출력 필터의 제어를 위한 근사화 
그림 4.1에서 능동 출력 필터(AOF) 입장에서 메인 컨버터는 vRec를 
변화시켜 iLF를 바뀌게 하는 외란으로 볼 수 있다. 능동 출력 필터의 제어 
대역폭이 메인 컨버터의 제어 대역폭보다 충분히 높으면(fcA>>fcF) 이 















또한, CA가 CO에 비해 충분히 켜서 dA의 변동이 vA에 미치는 영향이 vO에 
미치는 영향에 비해 무시할 수 있으면 CA를 정 전압원으로 다음 그림 
4.3(a)와 같이 근사화할 수 있다. 이때 LF>>LA인 경우 LF의 임피던스가 
충분히 커 전류원으로 가정할 수 있고 그림 4.3(b)와 같이 일반적인 벅 
컨버터로 더 간단한 시스템으로 근사화할 수 있다. 그러나 LF>>LA의 
조건을 만족하지 못하는 경우 벅 컨버터로 근사화하면 다음 그림 4.4와 
같이 실제 제어 루프 전달 특성과 차이가 생기게 되어 목표한 성능을 
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그림 4.3 근사화된 능동 출력 필터의 소신호 모델을 위한 구성 




내지 못 할 수 있으므로 주어진 조건에 따라 근사화 회로를 선택해서 
진행해야 한다. 그림 4.4는 앞서 3장에서 설계한 시스템을 대상으로 LF를 
1/5로 줄인, LF: 5.4 μH, LA: 2.5 μH 인 시스템을 가정하고 진행한 분석 결과 
예시이다. 벅 컨버터로 근사한 경우 오차가 커지는 것을 알 수 있다. CA의 
경우는 앞서 RMS 전류 등의 이유로 CO에 비해 충분히 크게 
설계되었으므로 제안하는 방식에서 CA의 정 전압원으로 근사화는 
타당하다 볼 수 있다. vO 제어에 대한 근사화 시스템은 그림 4.3(a)의 경우 
일반적인 벅 컨버터 외에 포워드 컨버터의 필터 인덕터가 존재하므로 
이를 포함한 소신호 전달 특성을 구하기 위한 소신호 블록도는 다음 그림 
4.5와 같다. 여기서 GS3는 부록 A의 표 A.1에 나타내었다. 
 
그림 4.4 LF>>LA를 만족하지 못하는 경우의 근사화 방법에 따른 
제어 루프 보드 선도 예시 














































































   (4.2) 
 3.FO SZ G   (4.3) 
이를 기반으로 능동 출력 필터의 근사화된 개루프 전달 함수를 구하면 











그림 4.3(b)의 방식으로 근사화 한 경우 일반 벅 컨버터와 동일하게 

















































이를 바탕으로 제어기를 포함한 시스템의 제어 루프 전달 함수는 다음 
식 (4.6) 혹은 식 (4.7)과 같고 이를 기반으로 제어기 HvO를 설계하면 된다. 
 _ _ ,vO appx vO vOdA appxT H G  (4.6) 
















4.1.1.2 메인 컨버터의 제어를 위한 근사화 
제안하는 시스템에서 능동 출력 필터의 제어 대역폭이 메인 컨버터의 
제어 대역폭보다 충분히 높아서(fcA>>fcF) iLF으로 인한 vO의 변동이 거의 
없으면 메인 컨버터의 입장에서 출력 전압은 이상적인 전압원으로 볼 수 
있고, 능동 출력 필터는 전류 거울(Current Mirror)과 캐패시터로 가정할 수 
있다. 이러한 가정을 이용해 단일 출력에 대한 제안한 시스템의 근사화 
모델을 다음 그림 4.6에 나타내었다. 이때 fcA>>fcF 조건을 만족하지 못하면 
다음 그림 4.7과 같이 제어 대역폭에서 위상 여유(Phase margin)가 
실제(일반 소신호 분석 결과)에 비해 줄어들게 되므로 안정성 확보에 
문제가 있을 수 있다. 그림 4.7은 fcA를 앞서 3장에서 설계한 23 kHz의 
1/5로 낮춘 경우의 예시로써, 제안하는 근사화를 통한 분석 결과의 경우 
위상 여유가 65도이지만 실제로는 44도이기 때문에 근사화를 통한 설계 
시 안정성이 줄어드는 것을 알 수 있다. 이를 정성적으로 분석하자면 능동 




















지연이 발생하게 되고 이로 인해 dF에서 vA에 대한 전달 이득이 작아지고  
지연되게 되는 것이다. 그러나 근사화를 통한 분석은 이러한 현상을 
반영하지 못하므로 실제 전달 특성과 차이가 발생하게 된다.  
다음으로 메인 컨버터의 근사화된 소신호 블록도는 그림 4.8과 같다. 
그리고 이를 바탕으로 메인 컨버터의 근사화된 개루프 전달 함수를 
 



































































구하면 다음 식 (4.8)과 같다. 
 _ .
A
vAdF appx A iLFdF vAiCA
F appx
v
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d
   (4.8) 
여기서 
 
ˆ ( / ) /
,
ˆ 1 /( / )
S P IN LFLF
iLFdF
LF FF

















   (4.10) 
이다. 이를 바탕으로 제어기를 포함한 시스템의 제어 루프 전달 함수는 
다음 식 (4.11)과 같고 이를 기반으로 vA의 전압 제어기 HvA를 설계하면 
된다. 









4.1.2 다중 출력 
앞서 제안한 근사화 기법을 기반으로 다중 출력에 대해 적용하면 다음 
그림 4.9 및 그림 4.10과 같이 구성된다. 능동 출력 필터의 경우 다중 
출력으로 구성해도 각각의 독립적인 컨버터로 근사화되기 때문에 다중 
출력에서 능동 출력 필터의 vO에 대한 근사화 소신호 전달 특성은 
식 (4.4)와 동일하다. 
그림 4.9를 바탕으로 제어기가 포함된 제어 루프 전달 함수는 다음 
식 (4.12) 및 식 (4.13)과 같고 이를 기반으로 vO1,2에 대한 전압 제어기 
HvO1과 HvO2 제어기를 설계하면 된다. 
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 1_ 1 1 1_ ,vO appx vO vO dA appxT H G  (4.12) 
 2_ 2 2 2_ .vO appx vO vO dA appxT H G  (4.13) 
그러나 메인 컨버터의 경우 하나의 능동 출력 캐패시터인 CA를 
공유하므로 각각의 출력단에서 CA로 전달되는 전류의 합이 vA를 결정하게 
된다. 이를 고려하여 근사화된 회로도를 그림 4.10에 나타내었고 그 
회로의 소신호 블록도를 나타내면 다음 그림 4.11과 같다. 
이를 바탕으로 소신호 전달 특성을 구하면 다음 식 (4.14)와 같다. 
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이를 바탕으로 제어기가 포함된 제어 루프 전달 특성을 구하면 다음 식 
(4.15)와 같다. 앞의 경우와 마찬가지로 HvA_N을 기반으로 제어기를 
설계하면 된다. 
 _ _ _ .vA appxN vA N vAdF appxNT H G  (4.15) 
일반 소신호 분석의 경우와 달리 근사화 과정에서 능동 출력 필터의 
제어에 의한 영향이 없다고 가정했기 때문에 전달 특성이 간단하여 
출력의 개수를 늘리더라도 설계에 어려움이 없게 된다. 근사화한 소신호 
분석 방식에 대한 자세한 검증은 다음 절에서 일반 소신호 분석 결과 및 













4.2 제어기 설계 및 근사화 분석의 검증 
제안하는 컨버터의 제어는 앞서 설명하였듯 병렬로 연결된 능동 출력 
필터들이 출력 전압을 각각 제어하고 메인 컨버터는 능동 출력 필터의 캐
패시터 전압을 제어하는 구조이다. 다중 출력 구조에서는 보조 컨버터의 
전압 제어 루프가 각각 내루프(Inner loop)를 형성하고 메인 컨버터의 전압 
제어 루프가 외루프(Outer loop)을 형성하게 된다. 단일 출력과 이중 출력에 
대해서는 부록 A에서 분석한 일반 분석 결과와 근사화를 통한 분석 결과
를 사용할 수 있고 3개 이상의 출력에 대해서는 근사화를 통한 분석을 이
용하여 설계가 가능하다. 제안하는 방식이 빠른 부하 변동 응답 특성을 가
지면서 안정성을 유지 하기 위한 제어기 설계를 진행하였다. 우선 보조 컨
버터의 제어 루프를 형성하는 제어기를 설계하였다. 기본적으로 벅 컨버터
와 유사한 제어 특성을 보이므로 1개의 적분기와 2-pole, 2-zero 제어기를 
통해 높은 제어 대역폭과 충분한 페이즈 마진 확보, 스위칭 주파수에서의 
영향 최소화를 달성한다. 제어기 설계는 기본적으로 내루프에 대한 제어기 
설계가 완료되면 이를 기반으로 외루프 제어기, 즉, 포워드 컨버터의 전압 
제어기를 설계한다. 앞서 언급하였듯 포워드 컨버터의 제어 대역폭이 능동 
출력 필터의 전압 제어 대역폭에 비해 낮게 제한되지만 vA에 대해서는 전
압 변동 폭 규제가 없으므로 빠른 응답 특성이 요구되지 않아 낮은 제어 
대역폭을 갖도록 설계하여도 충분하다.  
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4.2.1 단일 출력 
4.1절에서 진행한 소신호 분석을 기반으로 단일 출력 시스템의 폐루프 
전달 특성은 식 (A.3) 및 식 (A.4), 혹은 식 (4.6) 및 식 (4.11)과 같으므로 
이를 기반으로 제어기를 설계한다. 제어기는 2-pole-2-zero와 적분기를 
이용한 제어기를 선정하였으며 vA의 제어 대역폭은 메인 컨버터의 스위칭 
주파수의 1/10 이하에 해당하도록, vO의 제어 대역폭은 메인 컨버터의 
스위칭 주파수의 1/20 이하에 해당하도록 설계하였다. 근사화를 통한 분석 
결과와 일반 소신호 분석 결과를 검증하기 위해 동일한 제어기를 
바탕으로 근사화 전/후의 제어 루프 이득 분석 결과와 PSIM 시뮬레이터의 
AC sweep 기능을 통한 분석 결과를 다음 그림 4.12~그림 4.16에 
나타내었다.  
4.2.1.1 vO 제어 
vO에 대한 제어는 제어 대역폭의 경우 일반 소신호 분석을 통한 제어 
대역폭이 약 20.3 kHz인 반면 근사화를 통한 분석에서는 약 23 kHz가 
나왔으며 PSIM 시뮬레이터를 통한 결과에서는 약 20.3 kHz가 나왔다. 즉, 
근사화를 통한 분석 결과가 일반 분석 결과보다 약 15% 정도 더 넓은 
대역폭과 큰 위상 여유가 있는 것처럼 분석되므로 근사화를 통한 제어기 
설계시 오차를 고려하여 설계해야한다.  
근사화 전/후의 오차에 대해 원인 분석은 다음과 같다. 그림 4.12의 vO에 
대한 제어 루프 이득을 비교해 보면 근사화한 경우에 저주파 이득이 다소 
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낮게 나오는 오차가 있고 공진점에서 댐핑이 더 큰 것처럼 보이는 현상이 
있는 것을 알 수 있다. 저주파 이득이 낮게 나오는 이유는 실제 
시스템에서는 dA 변동 시 vA가 변하게 되고 이로 인해 메인 컨버터의 
 
그림 4.12 소신호 분석 결과를 이용한 vO 제어 루프 이득 (TvO: 일반 
소신호 분석 결과, TvO_appx: 근사화된 소신호 분석 결과). 
 


























































제어기도 응답하므로 이로 인한 이득이 증가하게 되는데 근사화를 통한 
분석에서는 이러한 현상이 반영되지 않기 때문이다. 또 공진점에서 댐핑이 
달라 보이는 이유는 실제 시스템에서는 식 (A.3)에 나와 있는 1+T2의 
공진이 반영되지만, 근사화 과정에서 이러한 전달 특성이 생략되었기 
때문에 발생한다고 볼 수 있다.  
이를 검증하기 위해 그림 4.14에 T1과 1/(1+T2)의 보드 선도를 
나타내었다. 1/(1+T2)의 경우 약 6.4 kHz에서 공진점이 있는 것을 확인할 수 
있고 이로 인해 그림 4.12의 TvO도 약 6.4 kHz에서 공진하게 된다. 
결과적으로 vO에 대한 근사화를 통한 결과와 일반 소신호 분석 결과 간에 
다소의 오차가 있으나 저주파 제어 이득 차이가 제어 성능에 큰 영향을 
 























































미치지 않기 때문에 저주파 오차는 무시할 만하다. 공진점에서의 댐핑 
차이의 경우 제어기 설계 시 페이즈 마진 설계에 영향을 미치나 근사화를 
통한 제어기 설계 시 일반적인 제어기 설계에 비해 공진점에서의 페이즈 
마진을 충분하게 설계하는 것으로 안정성을 확보할 수 있다. 그림 4.13에 
나와 있는 PSIM 시뮬레이터를 통한 분석 결과를 보면 근사화 전/후의 



















4.2.1.2 vA 제어 
vA에 대한 제어 루프 이득에 대해서는 그림 4.15와 그림 4.16에 
나타내었다. 근사화를 통한 분석에서는 고주파 영역에서 이득과 위상이 
일반 소신호 분석 결과에 비해 더 크게 나오는 것을 확인할 수 있다. 이는 
앞서 4.1.1.2절에서 설명하였듯 능동 출력 필터의 제어 대역폭보다 높은 
주파수 영역에서는 vO가 정전압원으로 보이지 않기 때문에 발생하는 
현상이다. 그러나 본 연구에서는 vO에 대한 제어 대역폭이 vA에 대한 제어 
대역폭보다 훨씬 높으므로 오차가 발생하는 영역이 제어에 큰 영향을 
주지 않고 이득 여유(Gain margin)의 경우 일반적인 설계 기준인 10 dB를 
 
그림 4.15 소신호 분석 결과를 이용한 vA 제어 루프 이득 (TvA: 일반 






















































크게 상회하는 값을 보이고 있으므로 근사화를 통한 설계로도 충분히 
안정적인 제어기 설계가 가능하다. 근사화 전/후 소신호 분석을 통한 제어 
대역폭이 각각 약 6.27 kHz와 6.14 kHz로 근소한 차이가 있는 것을 알 수 
있다. 그러나 오차가 2% 수준에 불과하므로 실제 설계에 문제가 없다고 
볼 수 있다. 그림을 통해 일반 소신호 분석 및 근사화를 통한 소신호 분석 
결과가 PSIM 시뮬레이터의 AC sweep을 통한 결과와 거의 유사한 것을 












4.2.2 이중 출력 
이중 출력의 경우 근사화 기법을 적용한 식 (4.4)와 식 (4.8)에서 N=2인 
경우이다. 단일 출력의 경우와 마찬가지로 제어기는 2-pole-2-zero와 
적분기를 이용한 제어기를 선정하였다.  
일반 소신호 분석 결과인 그림 A.8(e), (i)를 보면 단일 출력의 경우와 
다르게 저주파 영역에서 20dB/decade의 기울기를 가지는 현상이 
사라지는데 이는 다른 출력단을 통해서도 CA로 전력이 전달되기 때문에 
CA가 근사화 과정에서 가정했던 정 전압원에 가까워지기 때문이다. 즉, 
제안하는 방식은 출력의 개수가 증가할수록 오히려 근사화 결과와 실제 
모델이 유사해지고 전압 제어에 대한 안정성이 증가한다고 볼 수 있다.  
이를 통해 설계한 동일한 제어기를 바탕으로 근사화 전/후 분석 결과를 
다음 그림 4.17에서 그림 4.24에 나타내었다. 일반 소신호 분석 기법을 
적용한 경우 폐루프 시스템 전달 함수의 계수 중 MATLAB 시뮬레이터의 
허용치를 넘어서는 값이 있기 때문에 Mathematica 시뮬레이터를 이용하여 
도시하였다.  
 
4.2.2.1 vO 제어 
vO에 대한 제어 루프 이득을 비교해 보면 그림 4.17~그림 4.21에 나와 
있듯 단일 출력의 경우와 마찬가지로 근사화 전/후로 출력 전압 제어 
루프 이득의 경우 저주파 특성에 약간의 오차가 있는 것을 확인할 수 
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있다. 제어 대역폭의 경우 일반 소신호 분석 결과와 PSIM의 AC sweep 
결과가 약 22.7 kHz, 21.8 kHz인 것에 비해 근사화를 통한 제어기 설계 시 
약 23 kHz의 제어 대역폭을 가지는 것으로 나타났다. 단일 출력의 경우에 
비해 오차가 적은데 이는 다른 출력단을 통해 vA가 제어되어 단일 출력에 
비해 vA가 정 전압원에 더 가깝게 동작하기 때문이다. 또한, 제어기 
설계의 중점이 되는 제어 대역폭과 이득 여유(Gain margin), 위상 
여유(Phase margin)가 근사화 전후 거의 차이가 없으므로 근사화 과정이 





















Gm=Inf, Pm=67 deg (at 22.7 kHz)
 































Gm=Inf, Pm=67 deg (at 21.8 kHz)
 






그림 4.19 근사화 기법을 적용한 소신호 분석을 통한 전압 제어 루프 
























































그림 4.20 근사화 기법을 적용한 소신호 분석을 통한 전압 제어 루프 





























































그림 4.21 PSIM의 AC sweep을 이용한 출력 전압 제어 루프 보드 선도, 




4.2.2.2 vA 제어 
vA에 대한 제어 루프 이득을 비교해 보면 그림 4.22~그림 4.24와 같이 
근사화 전/후로 출력 전압 제어 루프 이득이 거의 유사한 것을 확인할 수 
있다. 제어 대역폭의 경우 일반 소신호 분석 결과와 PSIM의 AC sweep 
결과가 약 4 kHz, 근사화 방법을 통한 결과가 약 3.9 kHz로 유사한 결과를 






















Gm=35 deg (at 15.5kHz), Pm=70 deg (at 4 kHz)
 







그림 4.23 근사화 기법을 적용한 소신호 분석을 통한 전압 제어 루프 
(TvA_appx2) 보드 선도. 
 
 

























































제 5 장 실험 결과 
제안하는 컨버터를 검증하기 위해 앞서 3장에서 설계한 하드웨어와 
4장에서 설계한 제어기를 바탕으로 실험을 진행하였다. 제안하는 방식의 
특장점을 보이기 위해 제안하는 시스템 이외에도 일반형 포워드 컨버터, 
직렬형 컨버터 시스템을 추가로 구성하였으며 동등한 비교를 위해 동일한 
능동 소자를 사용하였다. 이를 바탕으로 정상 상태 전압, 부하에 따른 
효율, 제어 특성, 전압 리플, 수동 소자 등을 비교한다. 제안하는 시스템을 
검증하기 위한 하드웨어의 전압 규제를 다음 표 5.1에 정리하였다. 
5.1 정상 상태 측정 결과 
다음 그림 5.1과 그림 5.2는 12 V 단일 출력에 대해 제안한 방식을 
적용한 컨버터의 정상 상태에서의 주요 파형이다. 그림 5.1은 시비율 
피드포워드 기법을 적용한 결과이고 그림 5.2는 시비율 피드포워드 기법을 
표 5.1 하드웨어 실험의 전압 규제. 
 전압 규제 범위 리플 및 노이즈 부하 변동 (최대) 
vO1 5 [V] ±5% 50 [mV] 30% 




적용하지 않은 결과이다. 시비율 피드포워드를 적용한 경우 능동 출력 
필터의 전류가 메인 컨버터의 출력 필터 인덕터의 전류를 상쇄해 주고 
있는 것을 확인할 수 있다. 그러나 시비율 피드포워드 기법을 적용하지 
않은 경우 능동 출력 필터 제어기의 제어 대역폭이 충분치 않아 메인 
컨버터의 스위칭 주파수에 해당하는 성분을 충분히 감쇄시켜주지 못하고 
있는 것을 확인할 수 있다. 여기서 vC는 능동 출력 필터의 제어 전압으로 
1에서 2.8 사이의 값을 가지며 시비율 피드포워드 적용 시 메인컨버터의 
스위치 ON/OFF에 따라 빠르게 변하는 것을 확인할 수 있다. 시비율 
피드포워드 적용 시 출력 전압 리플이 100 mV 이내인 것에 비해 미적용 
시  출력 전압 리플이 약 400 mV에 달해 주어진 출력 전압 리플 규제 
















리플을 최소화하기 위해서는 시비율 피드포워드 기법이 필수적인 것을 
확인할 수 있다. 
그림 5.3과 그림 5.4는 제안하는 방식을 이중 출력에 적용한 경우의 
정상 상태 출력 파형이다. 각각의 출력 전압 리플이 규제를 만족하고 있는 
것을 확인할 수 있다. 앞서 표 5.1에 나와 있는 스위칭 리플 규격은 5 V 
출력단은 50 mV, 12 V 출력단은 120 mV였으므로 규제를 충분히 만족시키는 














그림 5.2 시비율 피드포워드 기법을 적용하지 않은 단일 출력 정상  



























5.2 부하 변동 측정 결과 
제안하는 방식은 능동 출력 필터의 빠른 제어 대역폭을 이용하여 메인 
컨버터의 낮은 제어 대역폭으로 인해 생기는 문제를 극복한다. 다음 그림 
5.5와 그림 5.6은 제안하는 방식으로 이중 출력 컨버터 구성 시 각 
출력단에서 부하 변동에 따른 출력단의 주요 파형을 나타낸다. 그림 5.5는 
5 V 출력단 6 A 부하 변동 시 5 V 출력단의 주요 파형을 나타낸 것으로 
능동 출력 필터의 전류가 빠르게 부하 변동에 대해 응답하여 출력 전압을 
제어하고 있는 것을 확인할 수 있다. 부하 변동 시 5 V 출력단의 전압 
변동 폭은 약 230 mV로 부하 변동 시 전압 변동 폭 규제인 250 mV를 













그림 5.6을 보면 12 V 출력단의 경우 12 A 부하 변동 시 약 500 mV의 
변동이 있으며 전압 변동 폭 규제치인 600 mV 이하를 만족하는 것을 
확인할 수 있다.  
다음으로 그림 5.7과 그림 5.8은 부하 변동 시 출력단 사이의 영향을 
알아보기 위해 측정한 실험 결과로 부하 변동 시 다른 출력단의 전압 








































5.3 효율 측정 결과 
5.3.1 단일 출력 
380 V 입력, 5 V, 20 A 출력의 단일 출력 컨버터에 대해서 출력 전력에 
따른 효율을 측정하여 다음 그림 5.9에 나타내었다. 일반형 포워드의 경우 
50 kHz와 150 kHz 스위칭 방식의 하드웨어에 대해 실험하였고 제안하는 
방식과 직렬형 방식은 메인 포워드 컨버터는 50 kHz로 스위칭하고, 보조 
컨버터들은(능동 출력 필터, 벅 컨버터) 각각 500 kHz로 스위칭하도록 
 
그림 5.9 출력 전력에 따른 효율 비교 (CF 50 kHz: 50 kHz 스위칭의 
일반형 포워드, AOF: 제안한 방식, CF 150 kHz: 150 kHz 스위칭의 
일반형 포워드, PR: 직렬형 방식). 
 
































하드웨어를 구성하여 실험하였다.  
제안하는 방식이 50 kHz 스위칭의 일반형 포워드 방식에 비해 약 
0.5~2.5% 정도 효율이 낮은 것을 확인할 수 있지만, 부하가 커질수록 그 
차이가 줄기 때문에 효율 차이가 미미하다고 볼 수 있다. 또한, 향후 
과제에서 언급하는 경부하 동작 기법을 적용하면 경부하 효율이 오히려 
높을 수도 있으므로 제안하는 방식이 기존 방식에 비해 효율적인 
측면에서 불리하다고 보기 어렵다. 또한, 150 kHz로 동작하는 일반형 
포워드에 비해 전체적으로 약 3~6% 정도 효율이 높고 직렬형 방식에 
비해서는 3~15% 이상 효율이 높기 때문에 제안하는 방식이 기존의 













5.3.2 이중 출력 
이중 출력 컨버터에 대한 부하별 효율을 측정하였다. 제안한 방식과 50 
kHz로 스위칭하는 일반형 포워드 컨버터 (F_50kHz), 150 kHz로 스위칭하는 
일반형 포워드 컨버터 (F_150kHz), 그리고 50 kHz 스위칭 포워드 컨버터와 
직렬형 DC-DC 컨버터를 추가한 방식 (PR)과 비교하였다. 우선 그림 
5.10(a)에 AOF와 F_50kHz에 대해 부하에 대한 효율을 비교하였다. 두 
방식에 대해 효율 차이가 작으므로 식별을 용이하게 하기 위해 그림 
5.10(b)에 두 방식 간 효율 차이를 도시하였다. 
제안한 방식의 효율이 50 kHz로 동작하는 일반형 포워드 컨버터 방식의 
결과에 비해 최대 약 3%까지 차이가 나는 것을 볼 수 있다. 이는 두 단자 
간 전류가 커지는 구간에서 발생하는 것으로 부하에 따른 단자 간 전류 
IA1을 측정하여 다음 그림 5.11에 나타내었다. 그림 5.10과 그림 5.11을 
통해서 단자 간 전류의 크기가 커지는 구간에서 제안한 방식의 효율이 
일반형 포워드 형식에 비해 더 낮아지는 것을 확인할 수 있다. 그러나 
단자 간 전류가 크지 않은 구간에서 일반형 포워드 컨버터와 거의 유사한 
효율을 보이는 것을 알 수 있다. 
다음으로 그림 5.12에 제안한 방식과 150 kHz로 동작하는 포워드 컨버터 
방식의 부하에 따른 효율을 비교하여 나타내었다. 앞의 경우와 마찬가지로 
식별을 용이하게 하기 위해 그림 5.12(b)에 두 방식 간의 효율 차이를 
도시하였다. 제안하는 방식이 150 kHz로 동작하는 일반형 포워드 방식에 










그림 5.10 출력 전력에 따른 효율 비교 (AOF vs. F_50kHz), (a) 효율,  
















마지막으로 제안하는 방식과 직렬형 DC-DC 컨버터 방식(PR)과의 
비교는 다음 그림 5.13과 같고 제안하는 방식이 약 1~8% 정도 효율이 더 








그림 5.12 출력에 따른 효율 비교 (AOF vs. F_150kHz), 











그림 5.13 출력에 따른 효율 비교 (AOF vs. PR), 




제 6 장 결론 및 향후 과제 
6.1 결론 
본 논문에서는 능동 출력 필터를 이용한 새로운 방식의 다중 출력 
컨버터를 제안하고 이를 분석하였다. 제안한 방식은 전압 제어 성능, 효율, 
부피, 가격의 상충적인 관계를 극복하기 위해 수동 필터의 역할을 
대체하는 능동 출력 필터이다. 저압-저전력을 기반으로 능동 출력 필터는 
고속 스위칭과 높은 제어 대역폭 확보가 가능하므로 이를 활용하기 위한 
새로운 제어 전략을 제안하였다. 부하 응답 특성 개선뿐만 아니라 메인 
컨버터에 의해 발생하는 스위칭 리플을 전압 제어만으로도 효과적으로 
상쇄하기 위해 시비율 피드포워드 기법을 제안하였다. 제안하는 방식을 
다중 출력 컨버터로 확장하기 위한 교차 제어의 오차를 보정하는 단자 간 
전류 제어 기법을 제안하고 이를 통해 다권선 변압기를 이용한 기존의 
컨버터가 가지는 제어 성능과 효율의 상충 관계를 극복한다. 제안하는 
방식의 수동 소자 저감을 위한 설계 가이드를 제시하고 효율을 
분석하였으며 안정성 확보를 위한 소신호 분석도 진행하였다. 새로운 제어 
전략으로 인해 일반적인 소신호 분석 적용의 어려워지는 것을 확인하고 
이를 극복하기 위해 근사화 분석 방법을 제시하고 검증하였다. 제안하는 
방식을 380 V 입력, 12 V, 5 V 각각 20 A 출력을 낼 수 있는 350-W급 포워드 
컨버터와 기존 방식들의 하드웨어 실험을 통해 비교 검증하였다. 
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6.1.1 새로운 제어 전략 
메인 컨버터의 부족한 기능을 대체하는 보조 회로 구조는 이미 다양한 
형태로 존재하고 있다. 그러나 기존의 연구들은 효율이 크게 저하되거나 
가격 측면에서 부담이 발생하는 등의 문제가 있었다. 능동 출력 필터나 
능동 전력 필터와 같은 병렬형 구조를 통해 전력 손실을 줄인 연구들도 
있었으나 이러한 접근은 부하 응답 특성 개선, 혹은 스위칭 리플 전류 
상쇄 기능 중 하나의 기능밖에 수행할 수 없다는 한계가 있다. 이러한 
한계는 기존의 병렬형 보조 회로에 대한 제어 전략이 메인 컨버터가 최종 
출력 전압을 제어한다는 틀을 벗어나지 못하였기 때문이다. 이에 본 
연구에서는 능동 출력 필터가 최종 출력 전압을 제어하고 메인 컨버터가 
능동 출력 필터의 캐패시터 전압을 제어하는 제어 전략을 도입하였다. 
이를 통해 능동 출력 필터의 빠른 제어 대역폭을 활용하여 응답 특성을 
매우 증가시켰다. 
6.1.2 시비율 피드포워드 
제안하는 방식은 DC-DC 컨버터의 수동 필터를 저감하고자 하는 목표가 
있다. 이를 위해서는 기존의 수동 필터가 하는 역할인 부하 변동 시 전압 
변동 폭 저감, 스위칭 리플 저감이라는 두 가지 목표를 모두 달성해야 
한다. 능동 출력 필터의 제어 대역폭이 충분히 높을 경우 제안하는 제어 
전략만으로도 메인 컨버터에 의해 발생하는 스위칭 리플이 자동적으로 
상쇄되지만 일반적인 경우 유한한 제어 대역폭으로 인해 스위칭 리플 
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저감이 충분하지 않을 수 있다. 이에 본 연구에서는 능동 출력 필터의 
평균 전류의 기울기가 메인 컨버터 인덕터의 전류 기울기에 대응되는 
값을 가지는 능동 출력 필터의 시비율을 조정해주는 시비율 피드포워드 
기법을 제안하였다. 메인 컨버터의 필터 인덕터의 전류 기울기가 출력 
필터에 걸리는 전압을 통해 알 수 있다는 사실에 바탕으로 하여 하나의 
전압 검출 회로와 하나의 OP-Amp만으로도 구현할 수 있도록 하였다. 
이를 통해 전류 센서와 같은 고가의 소자 없이 전압 제어만을 통해서 
제안하는 방식을 효과적으로 구현하였다. 
6.1.3 다권선 변압기의 교차 제어 오차 보정 
 다권선 변압기를 이용한 다중 출력 컨버터는 가격, 부피 등에 대해 
이점을 가지기 때문에 많이 사용된다. 그러나 증가하지 않는 제어 
자유도로 인해 출력 전압 제어 성능이 부족하다는 단점을 가진다. 제어 
자유도를 증가시키기 위한 기존의 방식들은 효율이 크게 저하되거나 
설계에 제약이 많았다. 이에 본 연구에서는 교차 제어로 인해 발생하는 
오차 성분만을 출력 단자 간에 연결된 보조 회로가 교환해 줌으로써 작은 
전력 손실만으로 교차 제어로 인한 출력 전압 오차를 보정하는 방식을 
제안하였다. 
6.1.4 능동 출력 필터를 이용한 교차 제어 오차 보정 
출력 단자 간 단일 보조 회로를 통한 오차 보정 기법은 정상 상태 전압 
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오차는 보정해 주지만 부하 응답 특성 개선이나 스위칭 리플을 
저감하지는 못하였다. 이에 제안하는 능동 출력 필터와 교차 제어의 오차 
보정을 위한 단자 간 전류 제어를 결합하여 새로운 다중 출력 컨버터를 
제안하였다. 이를 통해 각각의 출력 전압 제어 성능을 향상시켰고 스위칭 
리플을 상쇄하여 수동 필터를 저감시켰으며 동시에 다권선 변압기의 
오차를 보정하였다.  
6.1.5 설계 가이드 제시 
제안하는 방식이 효율적인 이점을 가지는 범위를 보이기 위해 효율 
분석을 진행하였고 수동 소자 저감을 위한 설계 가이드를 제시하였다. 
출력 필터 캐패시터가 효과적으로 줄어드는 것을 확인하였고 메인 
컨버터의 필터 인덕터의 저감 가능성을 보였으며 직렬형 DC-DC 컨버터 
방식에 비해 크게 줄어드는 보조 회로의 인덕터도 확인할 수 있었다. 
6.1.6 안정성 분석 
일반적으로 서로 다른 컨버터의 결합이 입력 임피던스와 출력 
임피던스에 대한 고려만으로 안정성 확보가 가능한 것과 달리 제안하는 
시스템은 메인 컨버터와 능동 출력 필터의 제어가 상호 영향을 주기 
때문에 다른 접근이 필요하다. 따라서 이에 대한 안정성 확보를 위해 
소신호 분석을 진행하였다. 제안하는 방식이 다중 출력으로 확장되면 일반 
소신호 분석을 통한 제어기 설계가 어려워 지는 것을 확인하고 이를 
128 
 
극복하기 위해 시스템을 근사화하여 분석하는 기법을 제시하였다. 
근사화가 가능한 조건을 보이고 근사화를 통한 분석 결과를 일반 소신호 
분석 결과와 PSIM의 AC sweep 기능을 이용한 분석 결과를 비교하여 





















6.2 향후 과제 
6.2.1 Hold-Up 캐패시터의 대체 
제안하는 방식은 메인 컨버터의 출력 필터를 저감하는 대신 능동 출력 
필터의 입력 전원이 되는 캐패시터가 추가된다. 본 연구에서 분석하였듯 
그 크기가 크지는 않지만 이를 활용할 수 있는 방안에 대해 제시하고자 
한다.  
일반적으로 계통 전원을 입력으로 하는 전력 변환 시스템은 계통 이상 
발생 시에도 일정 시간 이상 출력 전압을 정상적으로 유지할 수 있어야 
한다. 이를 위해 보통 그림 6.1과 같이 계통의 정류단 출력에 있는 
캐패시터인 Chold가 그 에너지를 공급해주는 방식을 사용하고 있다.  
그러나 이러한 방식은 Chold의 전압이 0 V인 상태에서 계통 전원이 









그림 6.1 계통 연계형 컨버터의 구조. 
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충전 다이오드의 가격이 상승하게 되고 안정성에도 문제가 있을 수 있게 




그림 6.2 능동 출력 필터의 CA의 Holp-Up 캐패시터로서의 활용 가능성 


















캐패시터인 CA가 이 기능을 대체하도록 구성하면 기존의 Hold-Up 
캐패시터 구조가 가지는 문제점을 해결할 수 있을 것으로 생각된다. 
실제로 제안한 회로에 대해 입력 전원 제거 시 Hold-Up 캐패시터를 
제거하여도 출력 전압을 유지할 수 있는 시간에 큰 변화가 없는 것을 
확인할 수 있다. 그림 6.2는 최대 부하 조건에서 Chold를 각각 1 μF과 
100 μF으로 설계 시 출력 전압이 정상 범위를 벗어나는 데까지 시간을 
측정한 결과로 1 μF일 때는 약 18ms, 100 μF인 경우 20ms로 제안하는 
방식에서는 Chold를 줄여도 출력 전압을 충분히 잘 유지해 주는 것을 














6.2.2 적용 토폴로지 확장 
본 논문은 벅 형 토폴로지에 활용할 수 있는 능동 출력 필터의 제어 
전략과 구조에 대해 분석하였다. 제안하는 방식은 비단 벅 형 토폴로지가 
아니어도 느린 부하 응답 특성과 큰 스위칭 리플 전류를 가지는 
토폴로지에 응용이 가능하다. 일반적인 소신호 분석으로는 접근이 어려울 
수 있지만, 본 연구에서 제안한 근사화 기법을 사용할 경우 독립된 
시스템으로 볼 수 있으므로 플라이백 형태의 컨버터나 LLC 컨버터와 
같은 공진형 컨버터의 한계를 극복하는 데도 활용될 수 있을 것이다. 
일반적으로 공진형 컨버터들이 높은 스위칭 주파수를 가지기 때문에 능동 
출력 필터의 스위칭 주파수도 비례하여 높아져야 한다는 단점이 있을 수 
있으나 단일 출력으로 한정할 경우 능동 출력 필터가 감당하는 전력의 
크기가 매우 작으므로 고속 스위칭으로 인한 손실이 크지 않아 적용이 










6.2.3 경부하 효율 향상 
본 연구의 효율 비교를 보면 알 수 있듯 제안하는 방식의 시스템에서 
전력 손실은 대부분의 메인 컨버터에서 발생한다. 따라서 경부하 조건에서 
메인 컨버터의 동작을 중지시키고 CA에 저장된 에너지로 부하 전력을 
공급하는 방식으로 구동하면 경부하 효율을 크게 향상 시킬 수 있을 
것으로 생각된다. 제안하는 방식에서 능동 출력 필터 자체 효율이 약 90% 
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부    록 
A. 일반 소신호 분석 및 제어기 설계 
A.1단일 출력  
A.1.1소신호 분석 
다중 출력 시스템에 대한 분석에 앞서 우선 단일 출력에 대해 제안하는 
능동 출력 필터 구성에 대한 소신호 분석을 진행하였다. 분석의 용이함을 
위해 제안하는 시스템을 메인 컨버터와 능동 출력 필터의 
비단절(Unterminated) 모델로 분리하여 분석한 후 이를 결합한다. 분리 
모델을 그림 A.1에 나타내었다.  
















Forward Part AOF Part  
그림 A.1 소신호 분석을 위해 비단절 분리 모델. 
 








표 A.1 분리 모델의 소신호 전달 특성 
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그림 A.2 결합 모델의 소신호 블록도. 
 
 결합 모델에 대한 소신호 전달 특성을 표 A.2 에 정리하였다. 
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그림 A.3 단일 출력에서 개루프 전달 특성, 







































































































제안하는 제어 전략을 도입하는 경우 그림 A.3의 (b)와 (c)에 도시한 
GvAdF와 GvOdA가 주요 전달 특성이 된다. 이들 전달 특성 중 GvOdA의 경우 
다른 전달 특성과 다르게 공진점 이하의 영역에서 +20dB/decade의 
기울기를 가지고 있는 것을 알 수 있다. 즉, 일반적으로 많이 사용하는 
적분기가 포함된 제어기로는 충분한 DC 이득을 얻을 수 없다는 것을 
의미한다. 이는 정성적으로 보면 개루프 상태의 제안하는 시스템에서 능동 
출력 필터의 시비율의 변동은 vO와 반대의 방향으로 vA를 변동시키고 이로 
인해 vO에 대한 영향이 감쇄하게 된다는 의미이다. vA에 대한 제어가 
포함된 폐루프 시스템에서는 이와 같은 현상이 사라지게 되므로 정상적인 



































그림 A. 4 제어기가 포함된 폐루프 시스템의 소신호 구성 블록도. 
 
폐루프 시스템에서 제어기 설계는 다음의 과정을 거친다. 
 1 ,vO vOdAT H G  
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일반적인 시스템의 전압 제어기는 식 (A.1) 혹은 식 (A.2)와 같은 제어 
루프를 통해 설계할 수 있으나 제안하는 방식에서의 최종 제어 루프는 식 
(A.3)과 식 (A.4)에서 알 수 있듯 서로의 제어기가 직접 영향을 주고 있는 
시스템인 것을 확인할 수 있다. 이는 vA에 대한 제어 루프가 형성되면 
저주파 영역에서의 루프 이득이 달라지므로 TvO의 제어기를 설계할 때는 
고주파 영역에서의 설계 이슈를 중점으로, TvA의 제어기를 설계할 때는 
저주파 영역의 이득 등을 중심으로 진행하게 된다. 두 제어기가 서로 















A.2 이중 출력 분석 
본 절에서는 2장에서 제안한 제어 전략으로 구성된 단일 출력에 대한 
소신호 분석 및 제어기 설계를 바탕으로 이중 출력에 대한 분석 및 
제어기 설계로 확장한다.  
A.2.1 소신호 분석 
이중 출력에 대한 소신호 분석을 위한 시스템을 그림 A.5(a)에 간략히 
나타내었다. 앞서 단일 출력에 대한 분석과 마찬가지로 분석의 용이를 































































































그림 A.5 소신호 분석을 위한 구성, (a)전체 구성, (b)분리 모델 구성. 
 
우선 분리 모델에 대한 소신호 전달 함수를 구하여 표 A.3에 
정리하였다. 
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그림 A.6 제안한 컨버터의 분리 모델을 이용한 결합 시스템의 소신호. 
 
분리 모델에서의 소신호 분석 결과를 바탕으로 결합 모델의 개루프 
시스템을 그림 A.6에 나타내었다. 
그림 A.6에 나와 있는 결과를 바탕으로 통합 시스템에서의 개루프 전달 















































그림 A.7 통합 시스템의 개루프 소신호 블록도. 
163 
 
표 A.4 통합 시스템의 개루프 전달 함수 
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1 11 19AT G G ,  2 12 20AT G G , 11 5 17VT G G ,  22 6 18VT G G ,   
11 7 9 17 19V LT G G G G ,   22 8 10 18 20V LT G G G G  
 
분석한 통합 시스템의 개루프 전달 특성을 3장에서 설계한 시스템에 
















































































































































































































































































































































































































































그림 A.8 이중 출력의 개루프 소신호 전달 특성 보드 선도, 
(a) GvAdF, (b) GvO1dF, (c) GvO2dF, (d) GvAdA1, (e) GvO1dA1, (f) GvO2dA1, (g) GvAdA2, (h) GvO1dA2, 
(i) GvO2dA2. 
 
GvO1dA1과 GvO2dA2, 즉, 각각의 능동 출력필터의 시비율에서 해당 출력 
전압까지의 전달 함수에 대한 보드 선도를 보면 앞서 단일 출력에 대한 
전달 함수와 다르게 저주파에서 +20 dB/decade의 기울기를 보이던 특성이 
없는 것을 알 수 있다. 이를 정성적으로 분석하면 단일 출력의 경우와 
달리 하나의 능동 출력 필터의 시비율이 vA에 영향을 주어도 다른 
출력단으로 전력이 전달되어 vA 전압을 고정시키기 때문에 저주파 
대역에서 기울기가 0으로 수렴하게 되는 것이다. vO1에 비해 vO2가 크기 
























































결정되므로 GvO1dA1의 저주파 이득이 GvO2dA2의 저주파 이득에 비해 크게 
된다. 물론 단일 출력의 경우와 마찬가지로 vA에 대한 제어 루프가 






















A.2.2 제어기 구성 
이를 기반으로 2장과 같은 제어를 도입하면 다음 그림 A.9와 같이 
나타낼 수 있고 각 전압 제어 전달 특성을 표 A.5에 정리하였다. 앞서 
단일 출력에 대한 분석에서와 마찬가지로 각각의 제어기 설계가 다른 
제어 루프에 직접적인 영향을 미치는 관계에 있으므로 재귀적인 제어기 
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그림 A.9 제어기가 포함된 폐루프 소신호 블록도. 
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This paper presents a novel control strategy of active output filter for passive output 
filter reduction. The proposed method achieves the dual-function of regulating the 
output voltage ripple and the output voltage fluctuation during a load transient. The 
active output filter absorbs the ripple current from the main converter during steady 
states and injects insufficient current to the output during load transients. As a result, the 
output voltage regulations are satisfied with a reduced filter inductor and a filter capacitor. 
The novel control strategy allows traditional simple voltage controllers to be used, 
without requiring the expensive current sensors and complex controllers used in 
conventional approaches.  
Also, the proposed active output filter method is extended to multiple output 
converters by a novel structure. As well known, conventional multiple output converters 
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have many problems owing to their multiple-winding transformers. The proposed 
multiple output converter method solves the problems by respective AOFs for outputs 
sharing one AOF capacitor. Since active output filters with the proposed method handle 
a small amount of power, there is no significant power loss. As a result, the proposed 
method resolves those traditional problems even without significant power losses and 
costly other typical solutions. To show the trend of power losses of the proposed method 
and conventional methods, power loss estimation is also progressed in this research. 
To guarantee the stability of the proposed method, a conventional small signal 
analysis and a simplified small signal analysis are progressed. The simplified analysis 
makes the controller design to be achieved easily with traditional controller design 
sequences.  
The proposed method is verified with a 380 V input, 12 V, 20 A and 5 V, 20 A dual-
output 350-W forward converter. The output voltage regulation and power efficiency 
are measured and compared to conventional methods. 
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